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본 논문에서는 모듈형 멀티레벨 컨버터가 고압 직류 전송 시스템에 적용될 
때, 필수적으로 요구되는 스위칭 저감 방법을 제안한다. 모듈형 멀티레벨 컨버
터는 경제성 및 동작의 연속성을 보장하는 모듈화 구조를 극대화시킨 시스템
으로 현재 주요 제조사에 의해 상용화되어 고압 직류 전송 시스템에 실제 적
용되고 있다. 모듈형 멀티레벨 컨버터는 직류단 전압에 비례하여 셀의 개수가 
증가하기 때문에 고압 직류 전송 시스템의 운전 효율을 높이기 위해서 평균 
스위칭 주파수를 낮추는 방법이 필수적이다. 
본 논문에서는 개별 셀 캐패시터 전압 정보를 이용한 새로운 전압 합성 방
법을 제안한다. 고압 직류 전송 시스템에 적용되는 모듈형 멀티레벨 컨버터는 
운전 효율을 위해 낮은 스위칭 주파수에서 동작해야 한다. 하지만, 스위칭 주
파수가 낮아질수록 셀 캐패시터 전압 맥동이 증가하여, 기존 전압 합성 방법
을 사용할 경우 그 전압 합성 오차가 커지게 된다. 이를 위해 본 논문에서는 
스위칭 주파수에 영향을 받지 않는 전압 합성 방법을 제안한다. 
스위칭 주파수가 감소할수록 개별 셀 캐패시터 전압의 맥동은 증가하게 된
다. 이를 억제하기 위해서 큰 용량의 셀 캐패시터가 사용되어야 한다. 이는 전
체적인 초기 구성 비용의 증가를 의미하므로 본 논문에서는 별도의 2고조파 
순환 전류 주입을 제안한다.  
본 논문에서는 모듈형 멀티레벨 컨버터의 전도 손실과 스위칭 손실을 구하
기 위한 방법을 제안한다. 손실 분석을 통해 모의한 모듈형 멀티레벨 컨버터
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의 효율, 스위칭 주파수 및 셀 캐패시터 용량을 선정하였다. 또한, 제안한 2고
조파 순환 전류 주입 방법으로 인한 손실이 기존 방법과 큰 차이를 보이지 않
음을 확인하였다. 모의한 시스템에 제안한 2고조파 순환 전류 주입을 사용할 
때, 기존 방법보다 0.05 % 감소된 99.25 % 의 효율로 운전하면서 33 %의 셀 캐
패시터 용량이 저감될 수 있음을 보였다. 
제안된 방법들의 유효함을 입증하기 위해 400kV의 직류단 전압, 암 당 셀의 
개수가 220개인 400MVA 모듈형 멀티레벨 컨버터를 모의하여 결과를 분석하
였다, 또한 암 당 셀의 개수가 6 개인 축소형 실험 장치를 이용하여 제안된 
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제 1 장 서론 
 
1.1 연구 배경 
지난 10여년간, 각종 환경 규제와 국제 유가 불안정 등의 이유로 신재생 에
너지원에 대한 관심이 증대되고 있다. 특히 가장 경제적이고 현실적인 에너지
원으로 떠오르고 있는 풍력과 태양광 발전의 경우, 그 수요의 증가로 발전 단
지가 지속적으로 건설되고 있다. 이러한 발전 단지는 에너지원인 풍량과 광량
이 우수한 곳에 점차 대형화되고 집중화되어 건설되고 있으며, 이러한 지역들
은 대부분 인구 밀집 지역이 아닌 사막과 해상 또는 계곡 등에 위치한다. 미
국의 경우 국내 전력 수요의 충당을 위해 서부의 광량을 이용한 태양광 발전
과 중부의 양질의 풍력 발전에 대한 개발을 계획하고 있으며, 유럽의 경우 신
재생 에너지를 이용한 국내 전력 수요 충당뿐 아니라 국가 간의 상호간 전력 
융통에 따른 경제적인 이익을 추구하기 위해 계통 연계를 추진하고 있다. 특
히, 유럽 연합에서는 중동 및 북부 아프리카의 우수한 광량을 이용하여 아프
리카 쪽의 필요 전력을 공급하고 잉여 전력을 유럽 각국에 전송할 계획 또한 
진행되고 있는 등, 관련 연구가 활발히 진행되고 있다 [1]-[4]. 발전 단지가 집
중화되고 대형화됨으로써 발전 단지는 점차 실 수요자로부터 먼 거리에 위치
하게 되는 데, 이러한 대용량의 전력을 안정적이고 지속적으로 공급하기 위해
서는 효율적인 전력 전송 시스템이 필수적이다. 
전력 전송 시 손실을 최소화하기 위해 발전 단지의 대용량 전력은 고압 전
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송 시스템을 이용하여 수요지 근처까지 수송된다. 이러한 고압 전송 시스템은 
크게 고압 교류 전송(High Voltage AC transmission; HVAC) 과 고압 직류 전송
(High Voltage DC transmission; HVDC) 으로 구분된다. HVAC의 경우, 한 세기 이
상 동안 전력 전송의 근간이 되었던 기술이지만, 전송 선로의 길이가 길어질
수록 경제성과 기술적인 측면에서 여러 가지 문제가 존재한다. 대용량의 전력
의 전송을 위한 지중매설 또는 해저 송전 케이블의 장거리화는 무효전력에 의
한 부가의 손실을 발생시키며 이러한 무효 전력을 보상하기 위한 별도의 장치
가 필요하고, 충전 전류 증가로 인한 케이블의 단면적 증가를 야기시킨다. 또
한 HVDC는 단순히 한 쌍의 전송 선로가 필요한 반면, HVAC는 3상 선로가 사
용되며 동일한 용량의 전력을 전송할 경우, HVDC 케이블은 HVAC 케이블보다 
작은 단면적, 가벼운 무게, 적은 손실을 갖는다 [5]. 이에 더해 최근 활발히 진
행되고 있는 대륙 간 전력 전송 또는 분산된 신재생 에너지 발전 단지의 전력 
연계를 위해서는 교류 전력 계통 간 동기화가 필수이며 연계 시 병목
(bottleneck) 방지와 신뢰성 향상 측면에서 HVDC는 HVAC보다 유리한 장점을 
가진다 [6], [7]. 이러한 이유로 장거리 간 고효율 전력 전송을 위해서는 HVDC
이 최적의 대안으로 생각되고 있다 [11].  
HVDC 기술에 대한 연구는 1930, 1940년 대 초반부터 이루어졌고 1954년 스
웨덴 본토와 고트랜드(Gotland) 섬을 연결하는 20MW 급 전류형 HVDC 시스템
이 처음으로 상용화에 성공하였다. 이후, 1,440 MW 급 1,360 km 송전 선로를 
갖는 Pacific Intertie HVDC 시스템부터 이타이푸(Itaipu)와 상파울루(São Paolo)를 
연결하는 6,300 MW, ±600 kV HVDC 시스템, Xiangjiaba 댐과 상하이를 연결하는 
중국의 ±800 kV DC, 2,071 km, 6400 MW 급 HVDC 시스템 등에 이르기 까지 수
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많은 HVDC 시스템이 상용화되고 있다 [8]-[10]. 이러한 HVDC 제반 기술은 
고압 반도체 소자와 이를 응용하는 전력 전자 기술에 근거한다. HVDC 기술에 
관하여 초기 전류형 컨버터부터 최근의 전압형 컨버터까지 많은 연구가 진행
되어 왔다 [12]-[24].  
HVDC 송전 시스템에는 크게 2가지의 기본 기술이 이용된다 [22]. 전류원 
컨버터(line-commutated Current Source Converter; LCCSC, CSC)와 전압원 컨버터
(self-commutated Voltage Source Converter; VSC) 가 그것이다 [25], [26].  
CSC-HVDC 는 달리 HVDC “classic” 이라 칭해지며, 그 동안의 축적된 연구
와 경험으로 인해 완숙한(mature) 기술이라 불리는 다이리스터(thyristor)를 사용
한 타려식(line-commutated) 전류원 컨버터를 이용한다. CSC-HVDC는 항상 지상
(lagging) 전류로 동작하며 이로 인해 유효 전력의 50~60%의 무효 전력 보상을 
필요로 한다. 이를 위해 컨버터 입력 측에는 큰 병렬 캐패시터 뱅크(shunt 
capacitor bank)와 교류 필터(AC filter)가 주로 사용된다. 또한 CSC-HVDC는 전
류(轉流; commutation)를 위해 상대적으로 내부 임피던스가 작은 강한 계통
(strong grid)을 필요로 하며, 전압 변동 및 컨버터의 안정적인 동작을 위해서 
컨버터 연결 부의 3상 단락 용량은 컨버터 용량의 최소 2배 이상이 되어야 한
다 [22], [27]. CSC-HVDC에서는 연결되는 교류단의 고조파 특성 및 직류단 전
류 특성을 위해 12-pulse형태의 컨버터가 주로 사용된다. 이 때, 직렬 연결된 
CSC 특성으로 인해 컨버터 측에 연결된 변압기에 직류 전압이 인가(DC bias)
되며 이러한 DC bias로 인한 절연 문제로 인해 특수한 변압기가 사용된다 
[27]-[29]. 하지만 이런 단점들에도 불구하고, 작은 동작 스위칭 주파수로 인한 
적은 손실과 다이리스트의 큰 항복 전압과 전류 용량 및 직렬 연결의 용이성
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으로 CSC-HVDC는 매우 긴 전송 선로를 갖는 초 고압(ultra high voltage DC; 
UHVDC) 시스템에서는 여전히 유일한 해결책으로 알려져 있다 [30].  
VSC-HVDC는 CSC-HVDC의 단점을 보완하기 위해 발전된 기술이다. 1990년 
대 말에 HVDC “Light”로 소개된 VSC-HVDC는 2-level 컨버터로 자기 소호
(turn-off)가 가능한 자려 식(self-commutated) 스위칭 소자인 IGBT(Insulated Gate 
Bipolar Transistor) 밸브로 구성되어 있다. 따라서 계통 단과 독립적으로 유, 무
효 전력의 제어가 가능하며 계통 임피던스에 영향을 받지 않으므로 내부 임피
던스가 큰, 즉 단락 용량이 적은 약한 계통(weak grid)에도 적용 가능하다. 자
기 소호가 가능한 자려 방식이므로 계통 외란에 의한 전류 실패가 일어나지 
않고, 최소 단락 용량에 제한이 존재하지 않는다. 계통의 기본파 주파수보다 
훨씬 큰 스위칭 주파수를 갖는 펄스 폭 변조(Pulse Width Modulation; PWM) 방
식을 채용하여 기존 CSC-HVDC 보다 빠른 동특성을 가지며 PWM의 저차 고
조파 제거 특성을 이용하여 교류단 및 직류단의 필터 크기를 축소시킬 수 있
다. 또한, CSC-HVDC는 자체 기동(black start)이 불가능한 반면 VSC-HVDC는 
자체 기동이 가능하고 DC-bias를 견디기 위한 특수한 절연이 필요 없는 교류 
변압기의 사용이 가능하다는 장점을 갖고 있다. 하지만, IGBT의 직렬 연결로 
인한 구현의 복잡성과 PWM 방식으로 인한 높은 스위칭 주파수로 인한 스위
칭 손실은 전체 시스템 효율과 가격에 영향을 미치게 되어 일정 용량 이상의 
HVDC 시스템에는 적용이 힘들다는 단점이 존재한다. 또한, 2-레벨 컨버터의 
큰 직류 전압과 높은 스위칭 주파수는 별도의 EMC(electromagnetic 
compatibility), EMI(electromagnetic interference)를 야기시키며 높은 dv/dt로 인한 
변압기의 절연 문제 및 PWM에 의한 고조파 억제를 위한 부가의 필터가 필요
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하다는 단점이 있다 [22], [25], [31]. 
이러한 문제점들을 극복하고자 멀티레벨(multilevel) 컨버터를 응용한 HVDC 
기술이 제안되었다. 특히, 2002년 독일의 R. Marquardt가 제안한 모듈형 멀티레
벨 컨버터(Modular Multilevel Converter; MMC)는 HVDC의 적용에 있어서 새로
운, 그리고 가능성이 큰 회로 방식으로 각광받고 있다 [32]-[36]. MMC는 셀
(cell)의 수에 따라 전압 레벨이 정해지므로 저 전압 정격을 갖는 스위칭 소자
를 이용하여 배전급 고전압(medium voltage) 뿐만 아니라 송전용 고전압(high 
voltage)까지 적용할 수 있는 회로 구성이 가능하며 특히 50, 60Hz와 연계되는 
HVDC 적용에 특히 유리한 장점이 있다. MMC는 그 특성상, 일반적으로 매우 
많은 전압 레벨을 가지므로 계통의 기본파 주파수와 동일한 낮은 스위칭 주파
수로 시스템을 구동하여도 출력 교류 파형이 정현적(sinusoidal)이 되므로 매우 
낮은 전 고조파 왜곡율(Total Harmonic Distortion; THD)을 가진다. 따라서, 스위
칭 손실 최소화가 가능하므로 전류형 HVDC에 비하여 전압원 HVDC의 단점
으로 인식되던 손실 과다 문제도 MMC의 기술 개발을 통하여 획기적으로 개
선되고 있다. 하지만, MMC 시스템은 그 전류의 크기가 증가할수록 셀 캐패시
터의 전압 맥동이 증가하게 된다. 특히, 스위칭 손실 감소를 위해 낮은 스위칭 
주파수로 운전할 경우, 셀 캐패시터에 전류가 도통하는 구간이 증가하게 되므
로 셀 캐패시터의 최대 전압은 스위칭 주파수가 감소할수록 증가하게 된다. 
즉, MMC 시스템의 스위칭 손실 감소는 셀 캐패시터 용량 증가와 상반 관계
(trade-off)를 갖게됨을 의미한다. HVDC 시스템의 경우, 대용량 대전류의 특징
을 갖게 되므로 이러한 셀 캐패시터 전압 맥동은 단점으로 존재한다. 한편, 
MMC는 각 셀의 고장 시 해당 고장 셀을 우회(bypass)시킴으로써 동작의 연속
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성을 기대할 수 있으며, 암 인덕터를 이용하여 급격한 사고 전류의 증가를 막
는 등 사고에 대한 유연한 대처가 가능하다. 이와 같은 회로 방식의 HVDC 
송전 기술은 현재 Siemens(HVDC Plus), ABB(HVDC Light), Alstom(HVDC 
MaxSine)등의 기업에서 상용화 되어 실제 적용되고 있다 [27], [37], [38]. 
 
 
1.2 연구 목적 
본 논문은 HVDC 시스템에 적용되는 MMC의 제어 및 설계 방법에 대한 제
안을 목표로 한다. 앞에서 언급했듯이 MMC 시스템의 경우, 직류단 전압에 비
례하여 셀의 수가 증가하기 때문에 HVDC 시스템에 적용되는 MMC 시스템은 
그 셀의 수가 수 백 ~ 수 천 개이다. 이와 같은 구조를 갖는 HVDC 시스템의 
경우, 전체 효율에 있어서 그 스위칭 손실은 매우 큰 부분을 차지한다. 따라서, 
HVDC 시스템 효율적인 운용을 위해서는 MMC 시스템의 평균 스위칭 주파수
를 낮추는 방법이 필수적이다. 본 연구에서는 스위칭 주파수 저감 운전을 위
해 실제 전압이 아닌 가상 전압을 활용한 정렬 방식을 제안한다.  
제안 방법을 이용하여 스위칭 주파수 저감 운전을 수행할 경우, 스위칭 주
파수가 낮아질수록 개별 셀의 전압 맥동은 커지게 되므로 셀의 평균 전압과 
개별 셀 전압간의 격차가 커지게 된다. 이 경우, 암 전압 지령과 실제 합성되
는 전압 사이에 오차가 존재하게 된다. 이를 위해 본 연구에서는 그 오차를 
최소화하기 위해 개별 셀 전압을 이용한 전압 합성 방법을 제안한다. 제안된 
방법을 통해 낮은 스위칭 주파수와 적은 인덕턴스로도 제어 동특성 향상 및 
상전류 THD를 대폭 감소시킬 수 있다.  
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또한, 스위칭 주파수 저감 운전 시, 개별 셀 전압 맥동이 증가하기 때문에 
스위칭 주파수가 낮아질수록 셀 캐패시터의 용량은 증가되어야 하므로, 전체
적인 초기 구성 비용이 증가하게 된다. 본 연구에서는 이와 같은 문제를 해결
하기 위해 별도의 2고조파 순환 전류 주입을 제안하고, 전체 손실을 분석하여 
해당 방법의 타당함을 증명한다. 2고조파 순환 전류 주입 시, 손실 대비 캐패
시터 전압 맥동을 이용하여 MMC 시스템의 적정 스위칭 주파수와 캐패시터 
용량을 설계한다.  
모의 실험 및 실제 제작된 7 레벨 MMC를 이용한 실험을 이용하여 제안된 
방법의 타당성을 검증한다.  
 
 
1.3 논문의 구성 
본 논문은 다음과 같이 구성되어 있다. 
1장에서는 HVDC 전송 기술의 배경에 대해 간략하게 기술하고 연구의 목적
을 기술한다.  
2장에서는 기존의 HVDC 시스템 적용을 위한 멀티레벨 컨버터에 관한 연구
에 대해 언급하고 MMC의 구조에 대해 설명한다. 또한 MMC의 여러 가지 셀 
구성 방법에 대해 언급한 후, 회로를 분석하여 MMC의 모델링에 대해 설명한
다. 이를 바탕으로 MMC 구동을 위한 전압 지령 생성 방법에 대해 논의한다. 
3장에서는 MMC의 제어기 설계에 대해 제안하고 설명한다. MMC 구동의 핵
심이 되는암(arm) 전류 제어기, 평균 전압 제어기 및 암 간 전압 균형 제어기
에 대해 설명하고 전압 합성 방법에 따른 셀 간 전압 균형 제어에 대해 언급
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한다. 또, 셀 캐패시터의 전압 맥동 저감 제어를 위한 2 고조파 순환 전류 주
입 및 옵셋 전압 주입에 대해 설명한다.  
4장에서는 MMC의 HVDC 시스템 적용을 위한 전압 변조 방법에 대해 설명
하고 스위칭 저감을 위한 제어 방법을 제안한다. 또한 스위칭 저감 제어 시 
발생하는 전압 합성 오차를 해결하기 위한 방법에 대해 설명한다. 
5장에서는 제안된 스위칭 저감 방법 및 전압 합성 방법, 전압 맥동 저감 방
법을 실제 제작된 7 레벨 MMC를 이용한 실험을 이용하여 검증한다. 
6장에서는 MMC를 구성하는 암 인덕터와 셀 캐패시터 설계에 대해 설명한
다. 특히 셀 캐패시터 설계를 위해서 MMC의 전도 손실 및 스위칭 손실에 대
해 분석한 후, 손실 및 캐패시터 전압 맥동을 고려한 설계 방법을 제안한다. 






제 2 장 모듈형 멀티레벨 컨버터 
 
기존의 2레벨 VSC-HVDC는 그림 2.1의 형태를 갖는다. 그림 2.1의 각 스위
치는 많은 수의 직렬 연결된 IGBT와 병렬 다이오드로 구성되어 있으며, 동기
화된 스위칭 동작을 위해서는 별도의 복잡한 구현 과정이 필요하다. 기본적으
로 펄스 폭 변조(Pulse Width Modulation; PWM) 방법을 이용하므로 계통 주파수
보다 훨씬 큰 스위칭 주파수에 해당하는 고조파 성분이 직류단과 계통 쪽에 
존재하게 된다. 또한 전압 변조 시 선간 전압은 2레벨 특성 상, 송전 직류 전
압의 크기를 가지면서 합성된다. 이러한 높은 전압 변화율로 인해 송전 단에 
해당하는 직류단 뿐만 아니라 계통과 연결되는 교류 단 측에 큰 필터가 사용
되고 계통 연계를 위한 변압기 역시 고주파 전압 전류를 고려하여 설계된다. 
그리고 전압 변조를 위해서는 계통 기본파 주파수보다 높은 스위칭 주파수가 
필요한데 이로 인한 스위칭 손실은 전체 시스템 효율과 초기 설치 비용 등에 
영향을 미쳐 일정 용량 이상의 시스템에는 적용이 힘들다. 
산업계에서 중 전압(medium voltage; MV) 대 전력(high power)의 적용을 위해 
스위칭 소자의 전압 제한을 극복하고자 멀티레벨 컨버터에 관한 연구가 수십 
년간 활발히 진행되어왔다 [39]-[42]. 높은 전압 출력 수를 갖는 멀티레벨 컨버
터의 특성으로 인해 낮은 스위칭 주파수로도 선간 전압과 상 전류의 전 고조
파 왜곡율(Total Harmonic Distortion; THD)을 크게 감소시킬 수 있다. 이는 곧 
적은 스위칭 손실 및 필터의 크기 감소와 낮은 전압 변화율(dv/dt)를 뜻하므로 
VSC-HVDC 시스템의 적용을 위한 연구 또한 진행되었다 [43]-[67].  
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본 장에서는 먼저 VSC-HVDC 시스템 적용을 위해 연구되었던 대표적인 멀
티레벨 컨버터인 NPC(Neutral Point Clamped) 컨버터와 FC(Flying Capacitor) 컨버
터의 구조와 특징에 대해 간단히 기술한다. 여기에 더해 본 논문의 중점이 되
는 모듈형 멀티레벨 컨버터(Modular Multilevel Converter; MMC)의 구조 및 특징
에 대해 자세히 기술한다. 
 
 






2.1 대표적인 멀티레벨 컨버터 
2.1.1 NPC 컨버터 
NPC 컨버터, 혹은 다이오드 클램프 형(diode-clamped) 컨버터는 1980년 초기 
[68]-[70]에서 처음 소개된 이후, 산업계에서 널리 사용되었고 이를 이용한 
HVDC 시스템 역시 연구되었다 [53], [57], [66]. 그림 2.2 에 기본적인 3 레벨, 5 
레벨 NPC 컨버터 한 레그(leg)의 구조를 나타내었다. 모든 다이오드(diode)와 
스위칭 소자는 동일한 내압(blocking voltage)를 갖고 있다고 가정하였다. 하나
의 레그를 구성하는 스위치의 개수를 증가시키고 부가적으로 다이오드가 삽입
되어 스위칭 상태에 따라 연속적인 전류 경로를 제공하도록 레그가 구성된다. 
또한 직류단 캐패시터는 다수의 캐패시터를 직렬로 연결하여 전체 직류단 전
압을 세부화 하여 다수의 출력 전압을 제공하도록 구성되어 있다. n  레벨 
NPC 컨버터를 구성할 경우, 동일한 내압을 갖는 캐패시터, 다이오드와 스위칭 
소자를 사용한다면 스위칭 소자의 개수는  2 1n , 직류 단 캐패시터의 개수
는  1n , 다이오드의 개수는    1 2n n   이다. 
n  레벨 NPC 컨버터를 구성하는 각 캐패시터는 전체 직류 단 전압을 dcV  
라 가정할 경우, /dcV n  의 전압을 지녀야 한다. 각각의 극 전압을 나타내는 
스위치 상태 조합을 스위칭 함수 xS  로 정의하고, / 2dcV  의 극 전압을 갖는 
스위칭 상태를 ‘0’으로, / 2dcV  의 극 전압을 갖는 스위칭 상태를 ‘ 1n  ’
로 정의하였다. 하나의 레그를 구성하는 각 스위치의 온/오프(on/off) 상태를 
xkS  로 표시하였으며, 1xkS  이면 스위치가 온(On)된 상태를 0xkS  이면 해
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당 스위치가 오프(Off)된 상태를 의미한다. xkS 는 xkS  와 상보적
(complementary)으로 동작하고, 1, 2, ,k n   으로 주어진다. 그림 2.2의 3, 5레







그림 2.2 NPC 컨버터의 한 레그. 






































1xS  2xS  
0 0 0 / 2dcV  
1 0 1 0 
2 1 1 / 2dcV  
 
표 2.2. 5 레벨 NPC 컨버터의 스위칭 상태에 따른 극 전압. 
xS   
스위칭 상태 
xnv   
1xS  2xS  3xS  4xS  
0 0 0 0 0 / 2dcV   
1 0 0 0 1 / 4dcV  
2 0 0 1 1 0 
3 0 1 1 1 / 4dcV  
4 1 1 1 1 / 2dcV  
 
NPC 컨버터의 가장 큰 구조적 문제점은 전력 소자 간의 손실이 균등하지 
않아 각 스위칭 소자가 비대칭적인 접합 부 온도(junction temperature) 를 갖는
다는 데에 있다. 이는 곧 각 스위칭 소자가 서로 다른 안전 운전 영역(Safe 
Operation Area; SOA)를 갖는다는 것을 뜻하므로 소자의 정격보다 부하를 경감
(derating)시켜 사용해야 하는 단점이 있다. 또한, 직류 단을 구성하는 각 캐패
시터 간의 전압 균형 제어가 선행되어야 하는 데, 이를 위해서는 복잡한 제어 
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기법이 필요하다. 한 편, 이 문제를 해결하기 위해 클램핑 다이오드 대신 스위
칭 소자를 사용하여 중성점으로 흘러 들어가는 전류를 제어할 수 있는 
ANPC(Active NPC) 구조가 연구되었다 [71]. 특히, VSC-HVDC 적용을 위해서는 
위에서 언급한 문제점들은 시스템 구성에 매우 치명적으로 작용한다. 이를 위
해 VSC-HVDC 적용을 위한 ANPC 컨버터에 관한 연구도 진행되었다 [67].  
 
2.1.2 FC 컨버터 
Meynard와 Foch에 의해 소개된 FC 컨버터는 NPC 컨버터에 비해 조금 더 
모듈(module)화를 갖는 구조로 다중 셀 (multi-cell) 개념으로 구성되어 전체 직
류 단 전압의 중성점과의 클램핑(clamping)이 필요 없는 멀티레벨 컨버터이다 
[72]-[74]. FC 컨버터는 이러한 모듈화 구조로 인해 VSC-HVDC 적용을 위한 컨
버터로써 NPC 컨버터에 비해 더 많은 연구가 이루어졌다 [55], [58]-[60], [65]. 
모든 다이오드(diode)와 스위칭 소자 및 플라잉 캐패시터가 동일한 내압
(blocking voltage)를 갖고 있다고 가정하였을 때, 그림 2.3 과 같이 기본적인 3 
레벨, 5 레벨 FC 컨버터 한 레그의 구조를 나타낼 수 있다. FC 컨버터는 그림 
2.4와 같이 다중 셀 구조로 다시 표현할 수 있다. 그림에서 볼 수 있듯이, 전
압 증가분(voltage step)은 직류 단 전압과 도통되는 플라잉 캐패시터 전압 간의 
차이로 결정된다. n  레벨 FC 컨버터를 구성할 경우, 동일한 내압을 갖는 캐패
시터와 스위칭 소자를 사용한다면 스위칭 소자의 개수는  2 1n , 직류 단 캐
패시터의 개수는  1n , 플라잉 캐패시터의 개수는   1 2 / 2n n   이다. 
NPC 컨버터와 같이 n  레벨 FC 컨버터의 각각의 극 전압을 나타내는 스위
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치 상태 조합을 스위칭 함수 xS  로 정의하고, / 2dcV  의 극 전압을 갖는 스
위칭 상태를 ‘0’으로, / 2dcV  의 극 전압을 갖는 스위칭 상태를 ‘ 1n  ’로 
정의하였다. 마찬가지로 하나의 레그를 구성하는 각 스위치의 온/오프(on/off) 
상태를 xkS  로 표시하였으며, 1xkS  이면 스위치가 온(On)된 상태를 0xkS 
이면 해당 스위치가 오프(Off)된 상태를 의미한다. 이를 이용하여 표 2.3, 2.4에
서 3, 5레벨 FC 컨버터의 극 전압 합성을 위한 스위칭 상태 및 플라잉 캐패시
터에 흐르는 전류를 나타내었다. 표에서 볼 수 있듯이, 중복(redundant) 스위칭 
상태가 존재하며 이 때, 각 플라잉 캐패시터에 흐르는 전류는 서로 다른 극성
을 갖는 것을 확인할 수 있다. 이 중복 스위칭 상태는 각 플라잉 캐패시터의 
충·방전 선택을 가능하게 하고, 이를 이용하여 캐패시터 전압 균형 제어를 
할 수 있다. 또한 이러한 특징을 이용하여 NPC 컨버터와 달리 스위칭 소자의 
손실을 균등하게 만들 수 있다. 
하지만, 플라잉 캐패시터의 초기 충전 문제와 균형 제어를 위한 제어의 복
잡성 및 많은 수의 캐패시터는 FC 컨버터의 가장 큰 문제점이다. 또한 부하 
전류가 매 스위칭 상태마다 각 플라잉 캐패시터를 도통하게 되는데 그로 인한 
맥동 전압은 스위칭 상태가 유지되는 기간이 길어질수록 증가된다. 따라서 플
라잉 캐패시터의 필요 용량은 스위칭 주파수에 반비례하여 증가한다. 이는 시
스템의 효율이 플라잉 캐패시터로 인한 가격 상승과 상반 관계(trade-off)를 갖





그림 2.3 FC 컨버터의 한 레그. 














































그림 2.4 다중 셀을 이용한 3레벨 FC 컨버터의 한 레그. 
 
표 2.3. 3 레벨 NPC 컨버터의 스위칭 상태에 따른 극 전압 및 캐패시터 전류. 
xS   
스위칭 상태 
xnv   
캐패시터 전류 
1xS  2xS  cxi   





1 0 xi  




















표 2.4. 5레벨 NPC 컨버터의 스위칭 상태에 따른 극 전압 및 캐패시터 전류. 
xS   
스위칭 상태 
xnv   
캐패시터 전류 
1xS  2xS  3xS  4xS  1cxi  2cxi  3cxi  
0 0 0 0 0 / 2dcV   0 0 0 
1 
0 0 0 1 
/ 4dcV  
0 0 xi  
0 0 1 0 0 xi  xi  
0 1 0 0 xi  xi  0 
1 0 0 0 xi  0 0 
2 
0 0 1 1 
0 
0 xi  0 
0 1 0 1 xi  xi  xi  
1 0 0 1 xi  0 xi  
0 1 1 0 xi  0 xi  
1 0 1 0 xi  xi  xi  
1 1 0 0 0 xi  0 
3 
0 1 1 1 
/ 4dcV  
xi  0 0 
1 0 1 1 xi  xi  0 
1 1 0 1 0 xi  xi  
1 1 1 0 0 0 xi  






2.2 모듈형 멀티레벨 컨버터(Modular Multilevel Converter; 
MMC) 
VSC-HVDC 시스템 적용을 위해 앞에서 소개한 멀티레벨 컨버터의 가장 큰 
단점은 모듈화 구조가 아닌 것에 있다. NPC 컨버터는 모듈화 구조를 가질 수 
없다. FC 컨버터는 NPC 컨버터에 비해 그림 2.4처럼 좀 더 모듈화 구조의 가
능성을 갖지만 각 스위칭 소자가 플라잉 캐패시터와 연결되어 있어 포유 인덕
턴스(stray inductance)로 인해 셀 간 연계가 매우 어려워 사용될 수 있는 레벨
에 한계가 존재하고, 사고 시 대처에 문제점이 존재해 정확한 모듈화 구조라 
하기 어렵다.  
VSC-HVDC 시스템 적용 시, 모듈화를 통하여 전력변환 장치를 구성할 경우, 
시스템의 여유율(redundancy)이 증대되고, 확장성(scalability) 및 구조의 유연성
(flexibility)을 갖게 된다. 시스템의 여유율이란, 하나의 모듈이 고장(fault) 상태
가 되더라도 나머지 정상 동작을 하는 모듈로 연속적인 운전이 가능함을 의미
한다. 또한, 시스템의 확장성이란 저압의 전력변환 장치 모듈을 직렬 연결하여 
고압(High Voltage; HV)에 적용이 용이함을 의미한다. 이러한 구조는 저가의 저
압의 전력용 반도체 소자의 이용을 가능하게 하여, 경제성 측면에서 유리할 
뿐 아니라, 합성되는 출력 전압의 변화를 작게 할 수 있기 때문에 출력 전압
의 고조파 저감 측면에서도 유리하여 추가적인 필터가 불필요하게 된다. 
이러한 여유율, 확장성 및 구조의 유연성 측면에서 2000년 초반에 등장한 
모듈형 다단 컨버터(Modular Multilevel Converter; MMC)는 VSC-HVDC 시스템 
적용을 위한 가장 적당한 전력 변환 회로로써 고려되고 있으며 [32]-[36], [76], 
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[77], 주요 HVDC 제조사(Siemens, ABB, Alstorm)에 의해 개발 및 실제 적용 중
에 있다 [27], [37], [38]. 참고 문헌 [78]-[81]에서 MMC의 주요 특징이 다루어 
졌으며, [81], [82]에서는 그 확장성과 구조적 유연성 측면에서의 장점에 대해 
소개가 이루어졌다.  
MMC는 다음과 같은 장점 및 특징이 있다. 첫째, 하위 모듈(sub module; SM) 
의 직렬 연결로 손쉽게 전압 레벨을 높일 수 있어서 수 십 kV에서 수 백 kV
에 이르는 송·배전급 고전압에 적용이 용이하다. 모듈화 구조를 가지므로 이
는 산업계 표준 부품, 즉 대량 생산되고 신뢰성이 검증된 부품을 사용할 수 
있게 하며 이로 인해 상대적으로 높은 신뢰성과 적은 유지 보수 비용을 갖게 
되어 비교적 적은 노력으로도 대용량 고전압으로의 확장이 용이한 구조의 유
연성을 가진다. 둘째, 통상 수 십~ 수 백 개의 하위 모듈이 직렬 연결되어 한 
레그를 구성하므로, 각 모듈의 평균 스위칭 주파수가 낮더라도 높은 전압 출
력 레벨로 인해 출력 전압의 고조파 함유율이 매우 낮아진다. 따라서, 낮은 스
위칭 손실로 높은 효율로의 운전이 가능함과 동시에 계통과 연계되는 교류 출
력 단에 수동 필터(passive filter)를 대폭 줄이거나 없앨 수 있다. 셋째, 높은 전
압 레벨로 인해 단위 시간당 전압 및 전류 상승률(dv/dt, di/dt)은 교류 출력이 
고전압임에도 불구하고 상대적으로 매우 낮으므로 거의 정현파 형태의 교류 
전압 전류를 갖게 되어 일반 표준 교류 변압기의 적용이 가능하다. 넷째, 각 
하위 모듈 고장 시, 해당 고장 모듈만 우회(bypass)시킴으로써 전체 시스템에 




2.2.1 MMC의 구조 
그림 2.5(a)는 극 전압(pole voltage)이 n 개의 레벨을 갖는 n 레벨 컨버터의 
간단한 형태를 개념적으로 보여주고 있다. n 레벨의 출력 극 전압을 갖고 ‘x’ 
를 출력단으로 하는 레그 한 개의 극 전압 Vxn은 스위칭 함수 Sx에 따라 (2.1)
과 같이 나타낼 수 있다. 여기서 스위칭 함수는 출력단 ‘x’가 연결되는 점
(node)을 의미한다.  
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(a) (b) 
그림 2.5 n 레벨 컨버터 한 레그의 개념적 구성도 [88]. 






















































이러한 일반적인 n 레벨 컨버터에서 각 전압원을 에너지 원인 캐패시터로 
표현하면 그림2.5 (b)와 같다. MMC는 이러한 2.5와 같이 표현된 일반적인 n 레
벨 컨버터를 그림 2.6과 같이 스위칭 함수와 분리된 전압원으로 변형시킬 수 



































그림 2.7 MMC 한 레그의 구성도. 
 
그림 2.7 은 MMC 시스템의 한 레그 회로 구성에 대한 개략도이다. 그림 
2.7 에서 셀(cell) 혹은 하위 모듈이라 불리는 최소 단위 모듈 n 개가 직렬 연
결되어 하나의 암(arm)을 구성한다. 본 논문에서는 이러한 하위 모듈을 셀이라 
지칭하기로 한다. 이러한 최소 단위 모듈을 구성하기 위한 회로는 다음 절에
서 자세히 설명하도록 한다. 셀의 직류단 전압의 공칭(nominal) 값은 전체 직
류 단 전압을 N 등분한 전압이며, 한 암에서 출력되는 전압은 각 셀에서 출력









레그를 구성하게 되는 데 각 암에는 전체 직류 단 전압원과 각 셀 간의 전압
원, 출력 단의 전압원과 각 셀 간의 전압원의 충돌을 방지하기 위해 인덕터
(inductor)가 추가로 구성되어야 한다. 이를 본 논문에서는 암 인덕터(arm 
inductor)라 명명한다. 이러한 암 인덕터의 존재로 인해 MMC 시스템의 각 셀
은 동일한 전류원을 공유할 수 있게 되며, 또한 암 인덕터는 전체 직류 단의 
단락(short-circuit) 사고 시, 암에 흐르는 단락 전류의 급격한 증가를 방지하는 
역할을 한다. 
 






그림 2.7 에서 구성된 레그 3개를 병렬 연결하여 그림 2.8 과 같이 하나의 
직류 입력으로부터 3상 교류 출력을 갖는 MMC 시스템을 구성할 수 있다. 입
·출력은 직류단 ( dcV )과 3상 교류단 ( uv , vv , wv )으로 구성되어 있다. VSC-
HVDC 적용을 위해서 두 개의 MMC는 백투백(Back-to-Back) 형태로 연결된다.  
 
2.2.2 하위 모듈(sub module)의 구성 및 동작 
MMC의 하위 모듈, 즉 셀은 독립된 직류 단 전원으로부터 스위칭 소자를 
이용하여 단극(unipolar) 혹은 양극(bipolar) 출력 전압을 합성할 수 있는 모든 
형태의 전력 변환 장치를 이용하여 구성할 수 있다. 그림 2.5 의 n 레벨 컨버
터를 예로 할 경우, 단극 출력 전압을 합성하기 위해서는 n 레벨 컨버터 한 
레그가 필요하며, 양극 출력 전압 합성을 위해서는 n 레벨 컨버터 2개의 레그
가 필요하다. 2개의 출력단(port)을 각각 x, y 로 정의한 하위 모듈을 그림 2.9 
와 같이 표현하면, 이와 같은 셀의 구성은 그림 2.10 과 같이 표현할 수 있다. 
 
 











그림 2.10 n 레벨 컨버터를 이용한 셀의 구성도. 

































































셀의 구성을 위해 가장 간단한 구조인 2 레벨 컨버터의 레그를 이용한 회로 
구성은 [32]에서 제안되었다. 멀티레벨 컨버터의 레그를 이용한 회로 구성은 
[83]에서 FC 컨버터를 이용하는 방법을 제안하였고, [84]에서 NPC 컨버터를 이
용한 방법을 제안되었다.  
2 레벨 컨버터의 레그를 이용할 때, 그림 2.11 (a) 는 단극 출력 전압, 그림 
2.11 (b) 는 양극 출력 전압을 갖는 구조를 나타낸다. 즉, 그림 2.11 (a) 는 하프-
브릿지(Half-bridge) 회로를 뜻하고, 그림 2.11 (b) 는 풀-브릿지(Full-bridge) 회로
를 나타낸다. 마찬가지로 3 레벨 NPC 컨버터의 레그를 이용할 경우의 셀 구
성도를 그림 2.12 에, 3 레벨 FC 컨버터의 레그를 이용할 경우의 셀 구성도를 




그림 2.11 2 레벨 컨버터를 이용한 셀 구성 방법. 









 (a)  (b) 
그림 2.12 NPC 컨버터를 이용한 셀 구성 방법. 
(a) 단극 출력 전압을 갖는 셀 구성, (b) 양극 출력 전압을 갖는 셀 구성. 
 
단위 모듈을 n 레벨 컨버터를 이용하여 구성할 경우, 암 당 셀의 개수가 N 
인 MMC의 출력 전압 레벨은  1 1n N   이 되므로 그만큼 고조파 저감에 
유리하다. 하지만 많은 수의 스위칭 소자와 다이오드 또는 별도의 플라잉 캐
패시터는 시스템 구축 비용 측면 및 전도 손실(conduction loss) 증가로 인한 전























그림 2.13 FC 컨버터를 이용한 셀 구성 방법. 
(a) 단극 출력 전압을 갖는 셀 구성, (b) 양극 출력 전압을 갖는 셀 구성. 
 
[46]-[47]에서는 같은 출력 전압 레벨을 갖는 MMC 시스템에서 단위 모듈을 














다. 같은 전압 정격을 갖는 스위칭 소자를 사용할 경우, FC 컨버터가 다른 회
로보다 유리하다는 결론을 얻었지만, 이러한 멀티레벨 컨버터 구조는 2.1절에
서 언급한 문제점을 가지고 있다. 이로 인해, 주요 HVDC 제조사에 의해 실제 
시스템에 적용되는 MMC 시스템은 주로 2레벨 컨버터를 이용한 셀 구성을 기
본으로 한다.  
단극 출력 전압을 갖는 셀의 경우 직류 단 단락 사고 시, 직류 단 전압을 0
으로 제어함과 동시에 계통 교류 전압도 0이 되므로 암 전류의 발산을 제어할 
수 없는 반면, 양극 출력 전압을 갖는 셀의 경우 직류 단 단락 사고 시, 직류 
단 전압을 0으로 제어함과 동시에 계통 교류 전압을 생성할 수 있으므로 암 
전류의 발산을 막을 수 있다. 하지만 양극 출력 전압을 갖는 셀은 2개의 레그
를 사용하므로 초기 충전 시 별도의 과정을 거쳐야 하고 스위칭 소자 개수의 
증가로 인한 전도 손실 및 스위칭 손실이 증가한다는 단점이 있다. 현재 
Siemens(HVDC Plus), ABB(HVDC Light) 는 단극 출력 전압을 갖는 하프-브릿지 
회로를 사용하며 Alstom(HVDC MaxSine)은 양극 출력 전압을 갖는 풀-브릿지 











표 2.5 초기 충전 시, 암 전류 방향에 따른 캐패시터 충 방전. 




단극 출력 전압을 갖는 하프-브릿지 셀의 경우, 셀이 스위칭 동작을 하지 
않는 상태인 초기 충전 시, 전류 방향에 따른 셀의 캐패시터 충 방전 경로와 
MMC의 회로 동작을 각각 표 2.5 와 그림 2.14 에 표현하였다. 출력 단 선간 
전압의 절대값이 N개의 직렬 연결된 셀 캐패시터 전압 보다 클 경우, 상단 다
이오드가 도통되어 셀 캐패시터가 충전되고, 나머지 N 개의 셀은 하단 다이오
드가 도통되어 전류가 셀 캐패시터를 우회하게 되므로 해당 셀의 캐패시터 충
전은 이루어지지 않는다. 따라서 각 셀 캐패시터는 선간 전압의 최대값을 N으
로 나눈 전압으로 충전된다. 만약 직류단 전압을 선간 전압의 최대값으로 사












그림 2.14 하프 브릿지 셀로 구성된 MMC의 초기 충전 시 상단 암 회로 동작. 
(a) 음의 선간 전압 절대값이 N개의 셀 캐패시터 전압 합보다 큰 경우, 
(b) 양의 선간 전압 절대값이 N개의 셀 캐패시터 전압 합보다 큰 경우. 
 
하프 브릿지 셀에서 각 스위치 상태와 암 전류의 방향에 따른 캐패시터 충 
방전 및 출력 전압은 표 2.6과 같다. 하프-브릿지 회로를 구성하는 스위치는 
서로 상보적(complementary)으로 동작하며 스위칭 함수(S)가 0인 경우, 하프-브
릿지 회로의 하단 스위치가 켜지고 출력 전압은 0이 된다. 이때의 암 전류는 
셀 캐패시터를 통과하지 않기 때문에, 셀 캐패시터 전압에 영향을 주지 않는
다. 스위칭 함수(S)가 1인 경우, 하프-브릿지 회로의 상단 스위치가 켜지고 셀 



























호가 양일 때는 캐패시터 에너지를 증가시켜 셀 캐패시터 전압이 증가하게 된
다. 반대로 암 전류의 부호가 음일 때는 캐패시터 에너지를 감소시켜 셀 캐패
시터 전압이 감소한다. 단극 전압을 출력할 수 있으므로 하프 브릿지 셀의 경
우, 암 당 셀의 개수가 N인 MMC 시스템에서 한 암이 출력할 수 있는 최대 
전압은 capN v  이며, 최소 전압은 0 이다. 
 
표 2.6 스위치 상태에 따른 출력 전압 및 암 전류 방향에 따른 캐패시터 충 
방전. 
  0armi    0armi    
출력 
전압 
S = 0 
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는 상태인 초기 충전 시, 전류 방향에 따른 셀의 캐패시터 충 방전 경로와 
MMC의 회로 동작을 각각 표 2.7 과 그림 2.15 에 표현하였다. 전류 방향과 
관계없이 다이오드가 도통되어 항상 셀의 캐패시터를 충전하게 되므로 출력 
단 선간 전압의 절대값이 2N개의 직렬 연결된 셀 캐패시터 전압 보다 클 경
우, 셀 캐패시터가 충전 되는 것을 확인할 수 있다. 따라서 각 셀은 선간 전압
의 최대값을 2N으로 나눈 전압으로 충전된다. 따라서, 만약 직류단 전압을 선
간 전압의 최대값으로 사용한다면 이 경우 각 셀 캐패시터 전압을 /dcV N  으
로 승압해야 하는 과정이 별도로 필요하게 된다. 
 
표 2.7 초기 충전 시, 암 전류 방향에 따른 캐패시터 충 방전. 
















그림 2.15 풀 브릿지 셀로 구성된 MMC의 초기 충전 시 상단 암 회로 동작. 
(a) 음의 선간 전압 절대값이 2N개의 셀 캐패시터 전압 합보다 큰 경우, 












































표 2.8 스위치 상태에 따른 출력 전압 및 암 전류 방향에 따른 캐패시터 충 
방전. 

















































양극 출력 전압을 갖는 풀-브릿지 셀의 스위칭 함수 ( a bS S  00, 01, 10, 11)와 
암 전류의 방향에 따른 셀 캐패시터 충 방전 및 출력 전압은 표 2.8 과 같다. 
각 레그의 스위칭 함수를 Sa, Sb 라고 정의할 때, 암 전류의 방향에 상관없이 
스위칭 함수가 00, 11일 경우 출력 전압은 0으로, 해당 셀은 우회되어 캐패시
터 충 방전은 발생하지 않는다.  하지만 스위칭 함수가 10일 때는 출력 전압
이 capv , 스위칭 함수가 01일 때는 출력 전압이 capv  이 되는데, 암 전류의 방
향에 따라서 캐패시터 충 방전이 결정된다. 암 전류 방향이 양이고, 스위칭 함
수가 01일 때 캐패시터는 방전, 스위칭 함수가 10일 때 캐패시터는 충전된다. 
반대로 암 전류 방향이 음이고, 스위칭 함수가 01일 때 캐패시터는 충전, 스위
칭 함수가 10일 때 캐패시터는 방전된다. 양극 전압을 출력할 수 있으므로 하
프 브릿지 셀의 경우, 암 당 셀의 개수가 N인 MMC 시스템에서 한 암이 출력
할 수 있는 최대 전압은 capN v  이며, 최소 전압은 capN v   이다. 
위의 결과를 종합할 때, 셀 캐패시터의 충 방전량은 스위칭 함수, 즉 통류율
(duty ratio) 및 암 전류에 의해 결정되며 이는 입력 전력이 캐패시터 전력을 나
타냄을 의미한다. 하프 브릿지 셀의 경우, 통류율을 D , 평균 출력 전압을 
cellv , 암 전류를 armi , 셀 캐패시터 전압을 capv , 평균 셀 캐패시터 전류를 capi
이라 표현할 때, 출력 전압 및 캐패시터 전류는 다음과 같다. 
cell capv D v  .           (2.2) 
cap armi D i  .           (2.3) 
따라서 셀의 캐패시터 전력은 다음과 같다. 
cap cap cell armv i v i .          (2.4) 
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풀 브릿지 셀의 경우, 양 전압을 출력하는 통류 구간을 1D , 음 전압을 출력
하는 통류구간을 2D 라 표현할 때, 출력 전압, 캐패시터 전류 및 셀의 캐패시
터 전력은 다음과 같다. 
 1 2cell capv D D v   .          (2.5) 
 1 2cap armi D D i   .          (2.6) 
cap cap cell armv i v i .          (2.7) 
 
위 식은 풀 브릿지 셀이 하프 브릿지 셀보다 스위칭으로 인한 캐패시터 맥
동은 감소시킬 수 있지만, 평균 전력 맥동은 감소시킬 수 없음을 의미한다. 
 
2.2.3 MMC 시스템의 모델링 
MMC 시스템은 그림 2.16과 같이 표현될 수 있다. 그림 2.16에서 n 은 직류
단의 가상 중성점, s 는 3상 교류 시스템의 중성점, u , v , w 는 각 레그의 출
력 기준점을 나타낸다. 그리고 dcV 는 직류단 전압, dci 는 직류단 전류를 나타내
며,  , ,uP vP wPv v v 는 각 상의 상단 암에서 합성되는 출력 전압을  , ,uN vN wNv v v
는 각 상의 하단 암에서 합성되는 출력 전압으로 정의된다. 또한,  , ,uu vu wui i i
는 상단 암에 흐르는 암 전류,  , ,ul vl wli i i 는 하단 암에 흐르는 암 전류를 의미
하고  , ,us vs wsi i i 는 3상 교류 전류로 정의된다. 이를 바탕으로 x 상
( , ,x u v or w )의 레그에 대한 일반적인 MMC 시스템의 모델링을 그림 2.17과 





그림 2.16 3 상 MMC 시스템의 모델링. 
 


























그림 2.7에서 ,xP xNv v 은 각각 x 상의 상, 하단 암의 출력 합성 전압을 나타 
내며, ,xu xli i 은 x 상의 상, 하단 암 전류를 의미한다. 또한, xsi 는 x 상의 전
류를 xoi 는 x 상의 상 하단 암에 공통으로 흐르는 순환 전류를 의미하며 
xnv 은 출력 단과 직류단 가상 중성점 간의 전위 차, 극 전압으로 정의된
다. 위 그림을 이용하면 (2.8)~(2.11)과 같은 전류 방정식을 유도할 수 있
다. 







 .           (2.9) 
1
2xu xs xo
i i i  .          (2.10) 
1
2xl xs xo
i i i   .         (2.11) 
또한 간단한 키르히호프의 전압 법칙(Kirchhoff’s Voltage Law; KVL) 을 사용












v v v    .        (2.13) 
여기서, xuLv 은 상단 암의 인덕터에 인가되는 전압, xlLv 은 하단 암의 인덕터
에 인가되는 전압을 의미한다. 
암 인덕터의 저항과 인덕턴스를 oR , oL 로 나타내면, 암 인덕터 전압은 
(2.14), (2.15)와 같이 표현할 수 있다. 
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xuL o xu o xu
d
v R i L i
dt
  .         (2.14) 
xlL o xl o xl
d
v R i L i
dt
  .         (2.15) 
순환 전류와 합성 전압의 관계는 (2.12) 와 (2.13)의 차와 (2.14), (2.15)를 이
용하면 (2.16)과 같다. 
   o o xu xl dc xP xN
d
R L i i V v v
dt
      
 
.       (2.16) 
위 식을 (2.9)를 이용하여 정리하면 (2.17)과 같다. 
  2dc xP xN o o xo
d
V v v R L i
dt
     
 
.       (2.17) 
한 편, 극 전압과 합성 전압의 관계는 (2.12), (2.13)의 합과 (2.14), (2.15)을 이




xn o o xu xl
v v d
v R L i i
dt
       
 
.      (2.18) 




xn o o xs
v v d
v R L i
dt
      
 
.       (2.19) 
식 (2.19)로부터, 실제 합성되는 극 전압에는 암 인덕터에 의한 전압 강하가 
존재함을 알 수 있다. 그로 인해 교류 출력 전압을 제어하기 위한 직류 단 전
압 여유분이 부족해질 수 있는 가능성이 있다. 이러한 암 인덕턴스에 의한 전
압 강하 성분을 줄이기 위해 탭 인덕터가 사용되기도 한다 [86]. 그림 2.18은 
탭 인덕터를 사용하였을 때의 상호 자속 효과를 닷 컨벤션(dot convention)을 
이용하여 나타낸 그림이다 [87].  
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탭 인덕터를 사용하여 중간 탭을 교류 출력단과 연결 하여 사용할 경우, 자
기 결합(magnetic coupling) 효과로 인해 상호 인덕턴스(mutual inductance)가 자
기 인덕턴스(self -inductance)를 감소시키는 방향으로 작용하게 된다. 
 
 
그림 2.18 탭 인덕터를 이용한 교류 출력단 구성. 
(2.14), (2.15)를 상호 인덕턴스, mL 와 자기 인덕턴스, sL 로 표현하면 (2.20), 
(2.21)과 같고 이를 극 전압에 대해 정리하면 (2.22)와 같다. 식 (2.22)를 통해, 
탭 인덕터를 사용할 경우 암 인덕터에 의한 전압 강하가 상당히 줄어들 것임
을 예상할 수 있다.  
xuL o xu m xl s xu
d d
v R i L i L i
dt dt
   .        (2.20) 
xlL o xl m xu s xl
d d
v R i L i L i
dt dt




xn o xs s m xs
v v d
v R i L L i
dt








2.2 MMC 시스템의 전압 지령 생성 
2.3.3에서 언급한 모델링을 바탕으로 MMC 시스템의 구동을 위한 적절한 전
압 지령 생성 방법을 유도할 수 있다. 첫 번째로 3상 시스템을 구동하기 위한 
극 전압 지령 생성 방법과 두 번째로 순환 전류를 제어하기 위한 전압 지령 
생성 방법을 본 절에서 언급한다. 
2.3.1 극 전압 합성을 위한 전압 지령 생성 
식 (2.19)로부터, 상전압 지령을 *xsv 로 가정할 시, 이를 합성하기 위한 전압 
지령은 만약 특별하게 탭 인덕터를 사용하지 않는다고 가정하였을 경우, 암 
인덕터에 의한 전압 강하 성분을 고려해야 한다. 이를 상전압 지령 기준치, 
**
xsv , 와 영상분(zero phase sequence component) 전압 혹은 공통 모드(common 
mode) 전압이라 불리는 옵셋(offset) 전압 지령 *snv 을 사용하여 다음과 같이 나








  .         (2.23) 
* ** *
xn xs snv v v  .          (2.24) 
** * 1
2xs xs o o xs
d
v v R L i
dt
    
 
.        (2.25) 
이를 (2.17)에 대입하면 다음과 같다. 
* *
xn xs snv v v  .          (2.26) 
즉, 상 하단 암에서 합성되는 극 전압은 상전압 지령과 옵셋 전압 지령의 
합으로 표시됨을 확인할 수 있다. 이를 바탕으로 상전압을 합성하기 위한 극 





v v  .          (2.27) 
* *
xN xnpole
v v .          (2.28) 
만약, 상 하단에서 합성되는 전압이 실제 지령 전압과 같다면 (2.23)이 만족
됨을 확인할 수 있다. 식 (2.27), (2.28)에 의해 합성되는 극 전압 지령은 상 하
단 암의 합성되는 전압 차에 의해서만 결정되므로 순환 전류에는 영향을 미치
지 않는다. 
 
2.3.2 순환 전류 제어를 위한 암 공통 전압 지령 생성 
식 (2.14)~(2.17) 로 부터 순환 전류를 결정하는 전압은 상 하단 암 인덕터 
전압의 합에 의해 결정되는 것을 알 수 있다. 따라서, 다음과 같이 순환 전류 
제어를 위한 전압 지령 *xov  를 정의할 수 있다. 
*
xo o o xo
d
v R L i
dt
   
 
.         (2.29) 
본 논문에서는 위 전압 지령을 간단히 암 공통 전압(arm common mode 








  .         (2.30) 
식 (2.30)에서 암 공통 전압은 직류단 전압과 상 하단 암의 합성되는 전압 
간의 차이에 의해서만 발생하며, 이는 극 전압에 영향을 미치지 않는다. 순환 
전류 제어를 위한 전압 지령을 만족하기 위해 각 암에는 다음과 같은 전압 지














v v  .         (2.32) 
마찬가지로, 상 하단 암에서 합성되는 전압이 실제 지령 전압과 같다면 
(2.30)이 만족됨을 확인할 수 있다. 
 
2.3.3 상 하단 암 전압 지령 생성 
2.4.1과 2.4.2에서 볼 수 있듯이, 극 전압 지령은 상 하단 암의 합성 전압의 차
에 의해 결정되고, 암 공통 전압은 상 하단 암의 합성 전압의 합에 의해서만 
결정된다. 따라서, 각 지령은 독립적으로 동작하며 상호 간섭을 일으키지 않는
다. 이를 중첩(superposition) 하여 (2.33), (2.34)와 같이 상 하단 암의 전압 지령
을 정의할 수 있다. 
* * * * *
2
dc
xP xP xP xn xopole common
V
v v v v v     .       (2.33) 
* * * * *
2
dc
xN xN xN xn xopole common
V
v v v v v     .       (2.34) 
이러한 전체 전압 지령 생성 방법으로부터 직류단 단락 사고 시, 단극 출력 
전압을 갖는 셀을 기본 하위 모듈로 하는 구성과 양극 출력 전압을 갖는 셀을 
기본 하위 모듈로 하는 구성 간의 사고 대처를 위한 차이점을 설명할 수 있다. 
직류단 단락 사고 시, 순환 전류의 발산을 막기 위해 암 공통 전압 지령 *xov  
는 0이 되어야 한다. 이 때, 계통 교류 전압을 출력하기 위해서 상 하단 암은 
각각 *xnv  와 
*
xnv  을 동시에 합성할 수 있어야 한다. 암 당 셀의 개수가 N인 
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MMC 시스템에서 단극 출력 전압을 갖는 셀의 경우, 출력 가능한 최소 전압
이 0 이므로 극 전압을 합성하기 위한 자유도(degree of freedom)는 존재하지 않
는다. 즉, 그림 2.19와 같이 극 전압 출력은 항상 0이 된다. 하지만 양극 출력 
전압을 갖는 셀의 경우, 출력 가능한 최소 전압은 capN v  으로 음의 전압을 
합성할 수 있는 자유도가 존재하여 직류 단 단락 사고 시에도 그림 2.20과 같




그림 2.19 하프 브릿지 셀로 구성된 MMC의 암 출력 전압. 














그림 2.20 풀 브릿지 셀로 구성된 MMC의 암 출력 전압. 































제 3 장 모듈형 멀티레벨 컨버터의 제어 방법 
 
MMC 시스템은 직렬 연결된 셀로 구성되는 분리된 전압원 형태를 갖고 있
다. 해당 셀의 캐패시터는 전압을 일정하게 유지하기 위한 별도의 다른 독립
적인 전류원을 갖고 있지 않기 때문에 셀 캐패시터 전압 유지를 위한 제어가 
필수적이다. 이를 위해서 먼저 직류단 입력 전력과 교류단 출력 전력 간의 균
형 제어가 이루어져야 하고, 상단 암 셀 의 캐패시터 전압과 하단 암 셀의 캐
패시터 전압 간의 균형이 필요하다. 또한 입 출력 간의 균형과 상 하단 암간
의 균형이 이루어져 있어도 각 암은 셀들의 직렬 연결로 이루어져 있으므로 
각 셀 캐패시터 전압 간의 균형 제어가 추가로 필요하다. 이를 위해 본 장에
서는 상 하단 암의 평균 전력 맥동을 분석하여 전압 균형 제어 방법을 소개하
고 전압 합성 방법에 따른 개별 셀 캐패시터 전압 균형 방법에 대해 논한다. 
 
3.1 MMC 제어기 설계 
3.1.1 암 캐패시터 전력 분석 
각 암의 셀 캐패시터 순시 전력은 해당 셀에 인가되는 전압 지령과 암 전류
의 곱에 의해 유도될 수 있다. 그리고, 각 암의 순시 전력은 해당 암의 셀 캐
패시터 순시 전력의 합이다. 먼저, 암 당 N개의 셀을 갖는 MMC 시스템의 상
단 암 캐패시터의 순시 전력, xPP 는 (3.1)과 같이 각 셀 캐패시터 전력의 합으










 .                    (3.1) 
그림 2.8과 같이, icuv 는 x 상의 상단 암 i 번째 셀의 캐패시터 전압, 
i
cui 는 상
단 암 i 번째 셀의 캐패시터 전류를 의미한다. 한편, 해당 셀에서 합성하는 전
압과 셀 캐패시터 전류는 통류율(duty ratio)을 이용하여 구할 수 있다. 식 (2.2) 
-(2.7) 로부터 셀 캐패시터의 순시 전력은 하프 브리지 셀, 풀 브릿지 셀과 관
계없이 셀 출력 전압과 암 전류의 곱으로 나타낼 수 있음을 알 수 있다. x 상 
상단 암 i 번째 셀의 출력 전압을 xPiv 이라 놓고, 통류율을 xPiD 라 놓으면 다음
과 같다. 하프 브릿지 셀의 경우, xPiD 는 양 전압을 출력하는 통류 구간이며 
풀 브릿지 셀의 경우, xPiD 는 양 전압을 출력하는 통류 구간과 음 전압을 출
력하는 통류 구간의 차이이다. 
i
xPi xPi cuv D v .              (3.2) 
i
cu xPi xui D i .              (3.3) 







  .            (3.4) 







 는 상단 암의 각 셀 출력 




xP xu xPi xP xu
i
P i v v i

  .                      (3.5) 




xN xl xNi xN xl
i
P i v v i

  .                     (3.6) 
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식 (3.5)와 (3.6)에 (2.33), (2.34)를 대입하면, 상·하단 암 캐패시터 전력은 각
각 (3.7), (3.8)과 같이 표현 가능하다. 
* * * 1
2 2
dc
xP xP xu xn xo xo xs
V
P v i v v i i
          
.        (3.7) 
* * * 1
2 2
dc
xN xN xl xn xo xo xs
V
P v i v v i i
          
.        (3.8) 
이 때, 상 하단 암 캐패시터 전력의 합, 즉 전체 레그의 캐패시터 전력을 표
시하면 (3.9)와 같다. 
* *2xleg xP xN dc xo xn xs xo xoP P P V i v i v i     .        (3.9) 
x
legP 는 x 상의 레그 캐패시터 전력을 의미한다. 이 전력 성분은 직류 단 입력 
전력과 교류 단 출력 전력 간의 전력 차를 의미한다. 이 값이 직류 값을 갖는
다면 전체 레그 캐패시터 전압은 발산(diverge)하게 되어 지속적인 운전이 불
가능하다.  




diff xP xN dc xs xn xo xo xsP P P V i v i v i     .       (3.10) 
상단 암과 하단 암의 순시 전력의 차를 의미하는 xdiffP 가 직류 성분을 가질 
경우, 상 하단 캐패시터 전압의 차는 지속적으로 벌어지게 된다. 이상적인 경
우, 상 전류는 특정 주파수를 가진 교류 성분이므로 정상 상태에서 xdiffP 는 직
류 값을 가지지 않는다. 하지만 전압 합성의 오차, 스위칭 소자의 전압 강하 
불균형 등의 여러 현실적인 문제로 인해 작은 직류 값을 가질 수 있는 가능성
이 존재한다. 이로 인해 상 하단 암의 전압이 발산할 가능성이 있으므로 상 
하단 암의 전력 차이를 보상하기 위한 제어기의 설계가 필요하다. 
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3.1.2 레그 평균 전압 제어기 
상 하단 암의 셀 캐패시터 전압 합의 직류 평균 값은 항상 직류단 전압과 
같거나 커야 한다. 이를 위해 직류단 입력 전력과 교류단 출력 전력은 균형을 
이뤄야 하며 이러한 균형 제어를 위하여 순환 전류를 이용한 전압 제어기의 
설계가 필수이다. 본 논문에서는 이러한 전압 제어기를 레그 평균 전압 제어
기라 정의한다. 
상 하단 암 캐패시터 전력의 합, 즉 전체 레그의 캐패시터 전력은 (3.9)와 
같고, 암 공통 전압 성분을 무시할 때, (3.11)과 같이 나타낼 수 있다. 
*x
leg xP xN dc xo xn xsP P P V i v i    .        (3.11) 
식 (3.10)으로부터 순환 전류의 직류 성분이 전체 레그 캐패시터 전압을 조
절할 수 있다는 사실을 알 수 있다. 즉, 순환 전류 xoi 를 이용하여 (3.10)의 직
류 값을 0으로 만든 다면 상 하단 암 캐패시터 전압의 합의 직류 성분은 일정
하게 유지되어 발산하지 않는다. 
순환 전류를 이용하여 레그 캐패시터 전력을 제어하기 위해서는 단상 순시 
전력 성분을 보상하거나 그 직류 성분을 제거해주어야 한다. 단상 순시 전력 
성분인 *xn xsv i 를 (3.12)와 같이 완벽하게 보상할 경우, 즉, 순환 전류를 직류 성









 .          (3.12) 
또한 (2.26)에서의 옵셋 전압 *snv  을 0일 때, 
* ** cosxn xs m sv v V   으로 정의하고, 
상 전압 과의 위상 차이가  인 상 전류를  cosxs m si I     와 같이 정의하
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면 단상 순시 전력 은 (3.13)과 같다. 따라서 (3.14)와 같이 직류 성분을 보상
할 경우 레그 캐패시터 전력은 2고조파의 맥동 성분이 존재하게 된다. 이러한 
맥동 성분은 전체 전압 맥동에 영향을 미치게 되는데 이에 관해서는 3.3에서 
자세히 설명한다. 
 * 1 1cos cos 2
2 2xn xs m m m m s






 .         (3.14) 
제어기를 설계하기 위해서 순환 전류에 의해 결정되는 레그 순시 전력을 
(3.15)와 같이 정의하면, 이를 이용하여 제어기 출력, xoi , 을 정의할 수 있다. 
* *
leg dc xoP V i .          (3.15) 
전체 레그 에너지는 (3.16)과 같다. 여기서 cellC 은 개별 셀의 캐패시터의 크








leg cell cu cl
i i





  .             (3.16) 
이 때, 각 셀의 전압 지령을 *cv 로 가정하였을 때, 레그 에너지 지령은 (3.17)
과 같다. 
* *2 *212
2leg cell c cell c
E N C v NC v  .        (3.17) 
따라서 간단한 비례 적분(proportional and integral; PI) 제어기를 레그 평균 전
압 제어기로 사용할 때, 다음과 같은 관계가 성립한다. 
   * * * *leg dc xo leg VP leg leg VI leg legdP V i E K E E K E E dtdt
         .    (3.18) 
식 (3.18)을 라플라스(Laplace) 변환하여 레그 에너지 지령에 대한 레그 에너
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지의 전달 함수(transfer function)를 구하면 다음과 같다. 
2
* 2 2 2
2
2
leg VP VI n n
leg VP VI n n
E K s K s





   
.       (3.19) 
n 은 자연 비감쇠 주파수(natural undamped frequency)이고  는 감쇠비
(damping ratio)이다.  
이 때, 비례 적분 제어기의 이득은 다음과 같다. 
2VP nK  .          (3.20) 
2
VI nK  .          (3.21) 
레그 평균 전압 제어기의 블록도는 그림 3.1과 같이 나타낼 수 있다. 여기서 
전향 보상(feed-forward) 항은 (3.12)에 근거하여 (3.22)와 같이 설정하거나, 직류 
성분만 보상하기 위해 설정할 수 있다. 
*ff
leg xn xsP v i .          (3.22) 




3 1 2 2
cos cos 2 cos 2 cos 2




dc dc un as vn bs wn cs
m m m m s s s
m m
V i v i v i v i
V I V I
V I
        

  
                
    

. (3.23) 
따라서 직류단 전류를 각 레그가 동일하게 공유한다고 가정하면 (3.14)에 근
거하여 전향 보상 항을 (3.24) 와 같이 설정할 수 있다. 
 * * *1 1
3 3
ff




그림 3.1 레그 평균 전압 제어기 블록도. 
 
3.1.3 암 균형 전압 제어기 설계 
상 하단 암 캐패시터 전력 차를 표시한 (3.10)을 옵셋 전압을 포함한 형태로 
다시 표현하면 다음과 같다. 
** * *1 2 2
2
x




V i 는 xsi 가 기본파 주파수 갖는 교류 성분이므로 이로 인한 
전력 맥동은 기본파 주파수를 갖는 교류 성분이다. 레그 평균 전압 제어기에
서 순환 전류 xoi  는 직류 또는 직류와 2고조파 성분을 갖는다. 따라서 
**2 xs xov i
와 *xo xsv i 는 기본파와 3고조파 성분을 갖게 된다. 이와 같이 이상적인 경우, 
x
diffP 는 직류 성분을 가지지 않는다. 
하지만 각 셀의 제정수(parameter) 오차나 결선의 포유(stray) 인덕턴스 등으
로 인한 상·하단 암의 비 대칭성 같은 여러 현실적인 문제로 xdiffP 에는 작은 

















애기 위해 암 균형 전압 제어기는 이 직류 값을 보상하기 위해 동작해야 한다.  
이러한 직류 성분을 보상하기 위해서는 옵셋 전압과 상 전압을 이용하는 방
법을 생각할 수 있다. 옵셋 전압은 선간 전압에 영향을 미치지 않으므로 별도
의 제어 변수로 볼 수 있다. 순환 전류 xoi  는 직류 또는 직류와 2고조파 성분
을 갖게 되므로 옵셋 전압을 직류로 주입할 경우, *2 sn xov i 를 이용하여 암 간 전
력 차의 직류 성분을 보상할 수 있다. 또는 기본파 주파수와 다른 주파수 성
분을 갖는 옵셋 전압을 주입하고 옵셋 전압과 같은 주파수 성분을 갖는 순환 
전류를 주입하여 이에 의해 생기는 직류 전력을 이용할 수 있다. 이 부분에 
대해서는 3.3에서 좀 더 자세히 다룬다. 하지만, 옵셋 전압을 주입할 경우 해
당 전압은 공통 모드 전압으로 나타나기 때문에 시스템에 악영향을 미칠 수 
있으므로 본 논문은 상 전압을 이용하는 제어 방법을 소개한다. 옵셋 전압을 




diff xP xN dc xs xs xo xo xsP P P V i v i v i     .       (3.26) 
식 (3.26)에서 제어 변수는 순환 전류 성분 또는 암 인덕터 전압 성분이다. 
*
xo xsv i 에서, 암 공통 전압 
*
xov 는 제어를 통해 조절 가능한 값이고, xsi 은 항상 
기본파 교류 성분을 가진다. 이 항에서 직류 값이 만들어지기 위해서는 *xov 에 
기본파 교류 성분이 있을 때만 가능하다. 출력 상 전압 **xsv 는 항상 기본파 교
류 성분만을 가지므로, **2 xs xov i 에서 에너지 차이를 만드는 직류 값이 존재하기 
위해서는 xoi 가 기본파 성분을 가질 때만 가능하다. 여기서 xoi 와 
*
xov 는 위상 
차만 다를 뿐 동일한 주파수를 가지므로, xoi 나 
*
xov 가 기본 파를 가질 때 상단 
암과 하단 암에 에너지 차이가 발생한다.  즉, 상단 암과 하단 암 사이에 전압 
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불균형이 존재할 때, 출력 상 전압이나 출력 상 전류와 동기 시켜 순환 전류 
또는 암 공통 전압에 기본 파 성분을 만든다면, 상 하단 암 캐패시터의 전압 
불균형을 없앨 수 있다.  
직류 또는 직류 및 2고조파 성분을 갖는 순환 전류를 1xoi  이라 정의하고 
**
xsv  와 동일한 주파수를 갖는 순환 전류 성분 2xoi 라 정의하면 1 2xo xo xoi i i  이







diff dc xs xs xo xs xo xo xsP V i v i v i v i    .       (3.27) 
2xoi 가 
**
xsv  와 동일한 주파수를 갖기 때문에 
** *
22 xs xo xo xsv i v i  는 직류 성분을 
갖게 된다. 식 (3.27)의 오른쪽 두 번째, 세 번째 항 ** *22 xs xo xo xsv i v i   로부터 상 
전압과 상 전류 모두 암 균형 제어기에 사용할 수 있으므로 [89]에서는 이를 
이용한 암 균형 제어기를 제안하였다. 하지만 *xov 를 이용하기 위해서는 항상 
부하 전류가 존재해야 하므로 본 논문에서는 ** 22 xs xov i 를 이용한 암 균형 전압 
제어기를 제안한다. ** cosxs m sv V  이고, 2 2 cosxo xo si I   라 정의하면, 
**
22 xs xov i 는 
다음과 같다. 
 ** 2 2 22 cos 2xs xo m xo m xo sv i V I V I     .       (3.28) 
(3.28)을 바탕으로 제어기를 설계하기 위해서 암 균형 전압 제어기의 출력을 
(3.29)와 같이 가정한다. 
*
2diff m xoP V I .          (3.29) 
.상단 암 에너지, upperE 는 (3.30), 하단 암 에너지, lowerE 는 (3.31)과 같이 표
현할 수 있으며, 이 때 상 하단 암의 에너지 차이, diffE  는 (3.32)와 같이 나타
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E C v  .           (3.31) 




diff upper lower cell cu cl
i i
E E E C v v
 
    
 
  .      (3.32) 
따라서 간단한 비례 적분(proportional and integral; PI) 제어기를 레그 평균 전
압 제어기로 사용할 때, 다음과 같은 관계가 성립한다. 
   * * *2diff m xo diff BP diff diff BI diff diffdP V I E K E E K E E dtdt
         .    (3.33) 
식 (3.33)을 라플라스 변환하여 암 에너지 차이 지령에 대한 암 에너지 차이
의 전달 함수를 구하면 다음과 같다. 
2
* 2 2 2
2
2
diff n nBP BI
diff BP BI n n
E sK s K





   
.      (3.34) 
이 때, 비례 적분 제어기의 이득은 다음과 같이 설정할 수 있으며, 암 간 에
너지 차가 없도록 제어해야 하므로 상 하단 에너지 차이의 지령 *diffE 는 0이 
되어야 한다. 
2BP nK  .          (3.35) 
2
BI nK  .          (3.36) 
한 편, 앞에서 언급했듯이 상·하단 암 전력 차에는 필연적으로 기본파 주
파수 맥동 성분이 지배적으로 존재하게 된다. 따라서 이로 인한 영향을 줄이
기 위해 암 균형 전압 제어기 출력 부에 기본파 성분의 통과를 막는 대역 소
거 필터(Band Stop Filter; BSF)를 사용한다.  
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암 균형 전압 제어기의 블록도는 그림 3.2와 같이 나타낼 수 있다. 그림 3.2
에서 볼 수 있듯이, 제어기 출력을 순환 전류 기본파 성분의 크기로 환산하기 
위해 상 전압 지령의 크기로 나누었고, 이를 상 전압 지령과 동기화 시키기 




그림 3.2 암 균형 전압 제어기 블록도. 
 
3.1.4 순환 전류 제어기 설계 
순환 전류를 원하는 값으로 제어하기 위해서는 (2.31), (2.32)와 같은 전압 지
령을 인가해야 한다. 이를 통해 암 공통 전압을 이용하여 (2.29)와 같이 암 인
덕터 양단에 순환 전류 성분만큼의 전압을 인가해 줄 수 있으며, 이는 곧 순
환 전류를 제어 할 수 있음을 뜻한다.  (2.29)를 다시 쓰면 다음과 같다. 
*
xo o o xo
d
v R L i
dt
   
 
.         (2.29) 
식 (2.29)에서 볼 수 있듯이, 순환 전류를 합성하기 위한 암 인덕터 전압의 



















한 편, 레그 평균 전압 제어기에서 출력되는 순환 전류 지령은 직류 또는 
직류 및 2고조파 성분을 갖는다. 또한, 암 균형 전압 제어기에서는 기본파 성
분을 가지는 순환 전류 지령을 출력한다. 따라서 각 지령 성분에 대한 정상 
상태 오차를 제거하기 위해서는 특정 주파수에 대해 무한대의 이득을 갖는 제
어기를 사용해야 한다.  즉, 직류 성분을 제어하기 위해서는 비례 적분 제어기
를 사용해야 하고 기본파 및 2고조파 순환 전류를 제어하기 위해서는 비례 공
진(proportional and resonant; PR) 제어기를 사용해야 한다. 종합하면 전체 순환 
전류 제어를 위해서는 비례 적분 공진 제어기를 사용해야 함을 알 수 있다. 
라플라스 변환을 이용하여 개루프(open-loop) 전달 함수를 구하면 (3.37)과 같
고 순환 전류 지령에 대한 순환 전류의 폐루프 전달 함수는 (3.38)과 같다. 
 * *22 2 2 24
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여기서,  




K K s K s
G s K
s s s 
   
 
.       (3.39) 
이며, s 는 기본파 주파수를 의미한다. 
순환 전류를 직류로 제어할 때, 공진 제어기 부분에서 2고조파 성분을 생략 
가능하다. 하지만, 전압 변조 방법에 따라 원치 않는 순환 전류의 고조파 성분
이 생길 수 있다. 앞서 언급했듯이 캐패시터의 평균 전압에는 2고조파의 전력 
맥동 성분이 존재하고 전압 변조 방법에 따라 암 공통 전압 합성에 2 고조파
의 전압 외란 성분이 보일 수 있으므로 이러한 순환 전류 고조파 성분은 2고
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조파가 지배적이다 [90]. 이러한 원치 않는 순환 전류는 전체 전압 맥동에 악
영향을 미치므로 전압 변조 방법과 관계없이 2고조파 순환 전류 억제를 위해 
여러 가지 연구가 진행되었다 [91]-[93]. 본 논문에서는 순환 전류를 직류로 제
어 시에도 공진 제어기를 이용하여 2고조파 성분을 억제하기 위해 (3.39)와 동
일한 제어기를 사용한다. 그림 3.3은 이러한 순환 전류 제어기를 나타낸 블록
도이다. 여기서 만약 순환 전류를 직류로 제어한다면 2고조파 공진 제어 부분
의 순환 전류 지령은 0이 되어 2고조파 순환 전류 억제 제어를 하게 된다.  
그림 3.4에 레그 평균 전압 제어기, 암 균형 전압 제어기 및 순환 전류 제어
기의 전체 제어기 블록도를 도시하였다. 
 
그림 3.3   순환 전류 제어기 블록도. 
 
































공진 주파수가 바뀔 수 있다. 이를 위해 공진 제어기의 적절한 이산화 작업을 
위해 [94]에서 소개되고 분석된 방법 중, 이산 시간 영역에서도 공진 주파수에 
변화가 없고 안정도(stability)가 우수한 임펄스 불변법(impulse invariant) 방식을 
사용한다. 
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3.1.5 부하 전류 제어기 설계 
부하의 전류 제어는 d-q 동기 좌표계 상에서 비례 적분 제어기를 통해 이루
어진다 [95], [96]. 이 방식을 이용하면 3상 좌표계 상의 교류 변수를 d-q 동기 
좌표계 상의 직류로 변환하여 제어할 수 있어서 구현이 간단하고 정상 상태 
오차를 없앨 수 있어 교류 전류제어기로 널리 사용되고 있다.  
MMC 시스템 출력에 일반적인 3상 평형 부하가 연결된다고 가정하면, 부하
는 그림 3.5와 같이 표현될 수 있다. 그림 3.5에서 부하는 3상 전압원과 인덕
턴스, 저항으로 구성되어 있다. 
 
그림 3.5 3상 평형 전기 회로. 
MMC 시스템의 출력 상 전압은 다음과 같은 u, v, w 상에서의 전압 방정식으
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.        (3.41) 
한 편, (2.19)에서 볼 수 있듯이 MMC 시스템에서 암 인덕터에 의한 성분이 
출력 교류 전압에 영향을 주므로 이를 고려하여 제어기를 설계해야 한다. 
MMC의 전압 지령이 실제 합성되는 전압과 같다고 가정하면 (2.25)로부터 
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.    (3.42) 
좌표 변환을 이용하여 전압식 (3.42)를 d-q 동기 좌표계로 변환하면 (3.43)과 
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.    (3.43) 
여기서 **edsv , 
**e








qse  는 동기 좌표계 d-q 축 역기전력
을 나타내고 s 는 부하의 각 주파수를 나타낸다. 
만약 u, v, w 상 역기전력이 (3.44)로 표시될 수 있다고 가정하면, edse , 
e
qse  는 
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.          (3.45) 
부하 전류는 동기 d-q 좌표계 상에서의 비례 적분 제어기를 이용하여 제어
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여기서 _
e
ds ffv , _
e
qs ffv 는 제어기의 전향 보상항을 나타내며 상호 간섭항 및 역
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이 때, 비례 이득과 적분 이득을 (3.49)와 같이 설정하면, 폐루프 전달 함수
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.        (3.50) 
여기서, cc 는 부하 전류 제어기의 차단 주파수이다. 
 















그림 3.6에 부하 전류 제어기의 비례 적분 제어 구성도를 도시하였다. 위와 
같이 제어를 할 경우, MMC의 암 인덕터에 의한 전압 강하를 고려하여 전압 
지령을 만들 수 있다. 
 
3.2 전압 합성 방법 및 셀 간 균형 제어 
암 캐패시터의 전력 방정식을 이용하여 3.1절에서 논의된 레그 평균 전압 
제어기는 전체 셀 캐패시터 전압의 합을 일정하게 유지하게 만들고 암 균형 
전압 제어기는 상단 암 캐패시터 전압의 합과 하단 암 캐패시터 전압의 합의 
직류 성분을 동일하게 만든다. 하지만 이 같은 제어기는 셀 캐패시터 전압의 
합을 기준으로 하기 때문에 각 셀 캐패시터 전압이 일정함을 의미하진 않는다. 
본 절에서는 각 셀 캐패시터 전압을 동일하게 유지하기 위한 방법을 소개한다. 
이를 셀 간 균형 제어라 명명하며 셀 간 균형 제어는 전압 합성 방법에 따라 
그 제어 방법이 달라진다. 이를 분석하기 위해 본 절에서는 하프 브릿지 셀을 
이용한 MMC 시스템에 대한 전압 합성 방법 및 셀 간 균형 제어에 대해 다루
도록 한다. 
3.2.1 위상 천이 PWM (phase-shifted PWM; PSPWM) 
한 암에 N개의 셀이 존재하는 MMC시스템은 암 당 N 개의 삼각 반송파
(triangular carrier wave)가 필요하다. 그림 3.6에서 볼 수 있듯이, 위상 천이 
PWM 방식에서는 모든 삼각 반송파들이 같은 주파수와 같은 첨두 간(peak-to-
peak) 크기를 가지지만, 한 암의 셀 간의 반송파는 2 / N  radian의 위상차이를 
가진다. 또한 한 레그 셀 간의 반송파의 위상차는 / N  radian이다. 위상 천이 
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PWM 방식은 각 셀의 합성 전압을 더하여 암 출력 전압을 형성하는 방법이다. 
동일한 주파수 및 높이를 갖는 반송파를 사용하기 때문에 같은 전압 지령과 
부하 전류에 대해 동일한 암 전류가 셀 캐패시터에 흐르게 된다. 따라서 특정 
위상에서 특정 셀 전압이 발산할 가능성이 있으므로, 이러한 발산을 막기 위
해 평균 직류 전압을 일정하기 유지시키기 위한 제어기가 셀마다 별도로 필요
하다 [97], [98]. 
 
그림 3.7 위상 천이 PWM 사용 시, 개별 셀 간의 전압 균형을 위한 셀 전압 
제어기. 
 
그림 3.7은 위상 천이 PWM을 사용할 때, 셀 전압 제어기 및 전압 지령 인
가에 대한 제어 블록 다이어그램이다. 셀 간의 전압 균형을 위해 비례 제어기
를 이용한 개별 셀 제어기가 별도로 사용되며 ixuD , 
i
xlD 는 각각 상 하단 암i 
번 째 셀의 통류율을, avgcuv 는 상단 암 셀 캐패시터 전압의 평균, 
avg













































암 셀 캐패시터 전압의 평균을 의미하며, * ,xP iv , 
*
,xN iv 은 각각 상 하단 암 i 번째 
셀의 반송파에 인가되는 셀 전압 지령을 icuv , 
i
clv 는 각각 상 하단 암 i 번째 셀
의 전압을 의미한다. 암 전류 방향이 양인 경우 다른 셀의 통류율보다 해당 
셀의 통류율이 클수록 캐패시터 충전량이 더 커지고, 암 전류방향이 음인 경
우 다른 셀의 통류율보다 작을수록 캐패시터 방전량이 적어지게 된다. 즉, 셀 
평균 전압과 셀 전압 값 사이에 오차가 존재할 경우 비례 제어기 이득과 암 
전류를 곱해준 값을 암 전압 지령에 더해주면, 각 셀의 전압이 같아지는 방향
으로 제어기가 작용하게 된다. 위상 천이 PWM 의 경우, 시스템의 유효 스위
칭 주파수는 반송파의 개수만큼 증가하게 되므로, 셀의 개수가 늘어날수록 매
우 낮은 전 고조파 왜곡율(Total Harmonic Distortion; THD)을 갖는다. 하지만, 셀
의 개수가 늘어날수록 제어기의 부담이 커지게 되며 PWM 동기화 구현에 대
한 어려움을 갖는 등의 단점이 존재한다 [98].  
 
3.2.2 레벨천이 PWM (level-shifted PWM; LSPWM) 
암 당 셀 개수가 N인 MMC에서 레벨 천이 PWM방식은 (0, /dcV N )의 크기
를 가지는 삼각 반송파를 암 당 N개를 사용하여 그 반송파 사이의 높이에 차
이를 두는 것을 기본으로 하며, 각 삼각 반송파들은 수직적으로 인접하게 배
치된다. 레벨 천이 PWM 방식은 N 개의 반송파 사이의 위상 차 조합에 따라 
모든 반송파가 동상(in-phase)인 PD-PWM(Phase Disposition PWM), 상단 암의 반
송파와 하단 암의 반송파가 가 서로 반대 위상을 가지는 POS-PWM(Phase 
Opposition Disposition PWM) 등으로 나눌 수 있다 [99]. 각 셀은 전압 지령이 
각 셀에 해당하는 반송파를 넘어갈 때만 유효 전압을 출력하기 때문에 각각의 
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셀 캐패시터에 암 전류가 도통되는 구간이 달라지게 되므로 셀 캐패시터 전압 
간 불평형이 발생하게 된다. 이로 인해 레벨 천이 PWM 방식을 바로 MMC 
시스템에 적용할 수 없다. 
따라서 레벨 천이 PWM을 MMC 시스템에 적용할 경우에도 마찬가지로 셀 
캐패시터 들의 전압 불평형을 해소하는 방법이 필요하며, 2.2.2에서의 스위칭 
상태에 따른 셀 캐패시터 전압의 변화를 이용하여 전압 불평형을 해소할 수 
있다. 먼저, 각 셀의 통류율을 계산한 후, 각 암에 존재하는 N개의 전압을 매 
샘플링 마다 측정하여, 정렬(sorting) 알고리즘을 통해 전압의 크기에 따라 순
위를 판별 하게 된다. 다음으로 암 전류의 방향에 따라서 계산된 통류율을 각 
셀에 적용한다. 암 전류가 양의 방향으로 흐른다면, 캐패시터 전압이 가장 낮
은 셀부터 차례로 큰 통류율을 배치하여 캐패시터 전압이 낮은 셀 순서대로 
더 큰 충전량을 갖도록 한다. 반대로, 암 전류가 음의 방향으로 흐른다면, 셀
의 캐패시터 전압이 높은 셀부터 차례로 큰 통류율을 배치하여 캐패시터 전압
이 높은 셀 순서대로 더 큰 방전량을 갖도록 한다. 이런 과정을 통해, 하나의 
암의 셀들 간의 상호 전압 불평형을 해소할 수 있다 [100]-[102]. 
한 암이 최대로 출력할 수 있는 전압은 각 셀 캐패시터 전압의 합과 같다. 
상 하단 암의 전체 전압 지령은 (2.33), (2.34)와 같고, 이를 전체 암 기준의 통














    
 














    
 
.        (3.52) 
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xPD , xND 은 암을 기준으로 했을 경우의 상 하단 암의 통류율로써 0은 한 
암의 모든 셀이 꺼진(off) 상태를 뜻하며, 1은 한 암의 모든 셀이 켜진(on) 상태
를 뜻하게 된다. 따라서 암 당 셀의 개수가 N인 MMC에서 한 암의 통류율을 
전체 셀 기준의 통류율로 환산하면 다음과 같다. 


















             
   


.    (3.53) 


















             
   






xlD 는 상 하단 암 k 번 째 셀의 통류율을 뜻하며 한 암의 통류율이 1
일 때는 모든 셀이 켜진 상태이므로 모든 셀의 통류율의 합은 N이며, 한 암의 
통류율이 0일 때는 모든 셀의 통류율의 합은 0이며, 통류율 계산을 위해 한 
암의 셀 캐패시터 평균 전압이 필요함을 알 수 있다. 
한 편, 통류율 계산을 간단히 하기 위해 평균 전압을 계산하지 않는 방법을 
사용할 수 있다. 즉, 한 암의 셀 캐패시터 전압의 합이 직류단 전압과 같다는 
가정하에서 다음과 같이 간단히 통류율을 구할 수 있다. 
 














           
   
.     (3.55) 














           
   







k dc xn xo
xu xP xn xo
k dc dc dc
V v vN N
D N D v v N N
V V V
         
 





k dc xn xo
xl xN xn xo
k dc dc dc
V v vN N
D N D v v N N
V V V
         
 
 .     (3.58) 
 
 
그림 3.8 레벨 천이 PWM 사용 시, 개별 셀 간의 전압 균형 및 전압 합성을 
위한 순서도. 
 
그림 3.8은 레벨 천이 PWM 사용 시, 상단 암 전압 균형 제어를 위해 사용
하는 암 전류 방향에 따른 정렬 및 통류율 배치에 대한 순서도이다. 만약 직
류단 전압을 통류율 계산을 위해 사용한다면 암의 셀 캐패시터 평균 전압에 





























































3.2.3 PWM 방법에 따른 선간 전압 고조파 특성 비교 
전압 합성을 위한 PWM 방법에 따라 출력 전압은 서로 다른 고조파 스펙트
럼을 가지므로 PWM 방법은 고조파 필터 설계에 중요한 고려 요건이 된다. 
위상 천이 PWM 방식과 3가지 레벨 천이 PWM 방식으로 총 4개의 방식에 따
른 선간 전압 고조파 특성을 비교하기 위해 그림 3.9 ~ 그림 3.12와 같이 암 
당 셀의 개수가 6인 MMC 시스템의 모의 실험을 수행하였다. 모든 방식에서 
출력 전압 변조지수는 0.9, 출력 전압 주파수는 60Hz로 동일하게 설정하였으
며, Pcrf  는 상단 암의 반송파, 
N
crf  은 하단 암의 반송파를 의미한다.  
N+1 레벨 컨버터에서 위상 천이 PWM 방식에서의 각 스위칭 소자의 스위
칭 주파수, ,sw devicef , 는 반송파 주파수, crf , 와 같다. 이 때, 전체 시스템의 유효 
스위칭 주파수, ,sw efff , 는 다음과 같다. 
, ,sw eff sw devicef N f  .         (3.59) 
또한 레벨 천이 PWM 방식에서 유효 스위칭 주파수는 반송파 주파수와 동
일하므로, 위상 천이 PWM 방식과 동일한 유효 스위칭 주파수를 갖기 위한 
레벨 천이 PWM 방식의 반송파 주파수는 다음과 같다.  
,cr sw devicef N f  .         (3.60) 
따라서, 모의실험에서는 같은 유효 스위칭 주파수를 가지는 위상 천이 
PWM과 레벨 천이 PWM에서 ,sw devicef 가 같도록 서로 다른 반송파 주파수를 설
정하였다. 즉, 레벨 천이 PWM 방식의 반송파 주파수는 레벨 천이 PWM 방식
보다 N 배 높은 주파수를 갖는다. 
암 공통 전압을 무시하는 경우에, 상단 및 하단 암의 전압 지령은 서로 180
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도 위상차이를 가지고 있고, 각 암의 전압 지령을 반송파와 비교한 후, 극 전
압을 합성한다. 또한, 각 암의 지령의 합은 직류단 전압인 dcV 와 같다. 위상 
천이 PWM과 PD-PWM 방식은 상·하단 암의 합을 순시적으로 dcV 로 합성하
지 않고, 평균적으로 dcV 를 합성하게 된다. 이러한 이유로 위상 천이 PWM과 
PD-PWM 의 경우, 그 유효 스위칭 주파수 및 전체 레벨 수는 POD-PWM과 
APOD-PWM보다 2배 높게 나타난다.  
일반적인 경우, PD-PWM 방식이 출력 전압의 고조파 특성 면에서 가장 우수
하다고 알려져 있다 [99]. 모의 실험 결과에서 볼 수 있듯이 이는 MMC에서도 







































그림 3.10 APOD-PWM의 삼각 반송파와 출력 선간 전압 및 주파수 스펙트럼. 
[ ]Frequency Hz




















































그림 3.11 POD-PWM의 삼각 반송파와 출력 선간 전압 및 주파수 스펙트럼. 
[ ]Frequency Hz





























































































































3.3 셀 캐패시터 전압 맥동 저감 제어 
순환 전류에 직류 성분 이외의 다른 고조파 성분이 존재 할 경우 캐패시터 
전압 맥동에 영향을 주게 되는데, 참고 문헌 [103]에서는 어떠한 주파수 성분
이 전압 맥동 감소 효과를 가져오는 지에 대한 연구가 진행되었으며, 전압 맥
동 감소를 위한 순환 전류 주입에는 짝수 배 고조파가 선호된다 [103]. 한편, 
MMC에서 셀 캐패시터 전류는 암 전류와 스위칭 함수에 의해 결정되므로 셀 
캐패시터 전압 맥동은 동작 주파수에 반비례하고 출력 전류에 비례한다. 이는 
낮은 주파수에서 시스템이 동작할 시, 각 셀 캐패시터 전압 맥동이 매우 커짐
을 의미한다. 이를 위해 3.1.3에서 언급한 옵셋 전압을 이용하여 상 하단 암간
의 전력 차이를 보상할 경우, 셀 캐패시터 전압 맥동 저감 제어가 가능하다. 
본 절에서는 셀 캐패시터 전압 맥동 저감을 위해 사용되는 2고조파 순환 전류 
주입 방식과 옵셋 전압 주입 방식을 비교하여 HVDC 시스템에 적용 가능한 
전압 맥동 저감 방법에 대해 알아본다. 
 
3.3.1 2고조파 순환 전류 주입을 통한 전압 맥동 저감 제어 
순환 전류가 직류로 제어 될 경우, 암 인덕터의 내부 저항을 무시한다면, 인
덕터 양단에 걸리는 전압은 0으로 가정 할 수 있으므로, (3.7)로부터 상단 암 
순시 전력은 (3.29)로 표현 될 수 있다. 
* * * *
* **
1 1




xP xo xn xs xo xo xs xn xo xo xs
dc dc
xo xn xs xs xn xo
V V
P i v i v i i v i v i
V V
i v i i v i
     
  














.         (3.62) 
식 (3.30)과 같이 극 전압 지령과 상 전류를 표현할 경우, 입출력의 에너지 










 .         (3.63) 
여기서 (3.61)에 (3.63)을 대입하면 상단 암 캐패시터 전력은 (3.64)와 같다. 
이 경우 상단 암 캐패시터 전력에 직류 성분은 존재하지 않기 때문에, 이는 
캐패시터 에너지의 기본 파 한 주기 평균에 변화가 없음을 의미한다. 위 과정
을 하단 암에도 적용하면, 하단 암 순시 전력은 (3.65)와 같다. 
   
21 1
cos 2 cos cos cos
4 4 2
m m
xP m m s dc m s s
dc
V I
P V I t V I t t
V
           .   (3.64) 
   
21 1
cos 2 cos cos cos
4 4 2
m m
xN m m s dc m s s
dc
V I
P V I t V I t t
V
           .   (3.65) 
전압 변조 지수를 (3.66)과 같이 정의할 때, 상 하단 암의 순시 전력을 나타







 .          (3.66) 
   
2
cos 2 cos cos cos
4 2 2
dc m
xP s s s
V I MI MI
P t t t     
 
      
 
.    (3.67) 
   
2
cos 2 cos cos cos
4 2 2
dc m
xN s s s
V I MI MI
P t t t     
 
      
 
.    (3.68) 




   
2
sin 2 sin cos sin
4 4 2
dc m
xP s s s
V I MI MI
E t t t     

 
      
 
.    (3.69) 
   
2
sin 2 sin cos sin
4 4 2
dc m
xN s s s
s
V I MI MI
E t t t     

 
      
 
.    (3.70) 
만약 셀 균형 제어가 완벽하다면 모든 셀의 전압이 동등하므로, 각 셀의 에
너지 맥동은 (3.69), (3.70)을 N 등분한 값과 같다. 
식 (3.69)과 (3.70) 으로부터, 암의 에너지 맥동 성분은 운전 주파수에 반비
례하며 출력 상 전류 크기, 직류단 전압에 비례한다는 것을 알 수 있고, 그 맥
동 주파수는 기본파와 2고조파로 나타남을 확인할 수 있다. 즉, 운전 주파수가 
낮고 출력 상 전류가 커질수록 캐패시터의 전압 맥동은 커질 것임을 알 수 있
다.  











P   .         (3.72) 
위 식에서 알 수 있듯이, 상 하단 암 전력의 합, 즉 전체 레그 전력은 각 암
에 동일한 위상으로 존재하고, 상 하단 암 전력의 차는 각 암에 반대의 위상
으로 존재함을 알 수 있다. 즉 전체 레그 전력을 0으로 만든다면 각 암의 전
력 맥동이 동시에 감소함을 알 수 있다. 이는 (3.67), (3.68)과 같이 상 하단 암 
전력 맥동의 정상 상태 분석을 통해서도 확인할 수 있는데, 순환 전류를 직류
로 제어 할 경우, 단상 전력 2고조파 성분이 동일한 위상으로 각 암에 존재함
을 확인할 수 있다. 이러한 단상 전력 2고조파 성분을 보상해 주어 셀 캐패시
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터의 2고조파 전압 맥동을 줄이는 방법이 제안되었다 [104]. 즉, (3.9)의 레그 
전력 성분을 0으로 만드는 방법으로 그 때의 순환 전류는 (3.12)와 같다. 이를 
다시 쓰면 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
 
*
2 cos cos 2
2 2
DCxn xs m m m m
xo xo xo s
dc dc dc
v i V I V I
i i i t
V V V
         .     (3.73) 
암 공통 전압에 의한 영향은 상대적으로 작기 때문에 이를 무시할 때, 레그 
전력과 상 하단 암의 전력 차는 다음과 같다. 
0xlegP  .          (3.74) 
 









diff dc m s s
dc




P V I t t
V
V I V I
t t
V V
   
   
  
   
.      (3.75) 
이 때, 상 하단 암 캐패시터 전력을 전압 변조 지수로 표현하면 다음과 같
다. 
 


















   





    
 
.     (3.76) 
 
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   
 
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    
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.     (3.77) 
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    
 
.     (3.78) 
 



















   

   
 
   
 
 
    
 
.     (3.79) 
2고조파 순환 전류를 주입할 시, 셀 캐패시터 전압 맥동을 최소로 하는 최
적(optimal) 의 2고조파 순환 전류는 단상 전력을 보상해주는 (3.73)에서의 값
이 아닌 다른 크기의 성분이다 [89]. 참고 문헌 [89]에서는 셀 캐패시터 전압 
맥동을 최소로 하는 준최적(suboptimal)의 2고조파 전류 주입 방법을 제안하였
는데 실제 최적2고조파 전류 성분과 비교하여 그 유사함을 보였다. 이러한 준
최적 2고조파 순환 전류는 다음과 같이 단상 전력을 보상해주는 2고조파 전류




2 cos 1.7 cos 2
2 2
cos 1.7 cos 2
4 4
DCxn xs m m m m




v i V I V I




   
  
     
  
.     (3.80) 
식 (3.80)에서 2고조파 순환 전류 성분을 단상 전력 보상 전류의 k배라 가정
하고, 암 공통 전압에 의한 영향을 무시할 때, 레그 전력과 상 하단 암의 전력 
차는 다음과 같다. 
















x dc m m m
diff s s
dc
m m m m
s s
dc dc
V I V I
P t t
V
V I V I
k t k t
V V
   
   
  
   
.      (3.82) 
이 때, 상 하단 암 캐패시터 전력을 전압 변조 지수로 표현하면 다음과 같
다. 
     
   
2
2 2














k t k t
     
   
 
     
 
 
    
 
.   (3.83) 
     
   
2
2 2














k t k t
     
   
 
     
 
 
    
 
.   (3.84) 
상 하단 암의 순시 전력을 적분한 값, 즉 상 하단 암의 에너지 맥동은 다음
과 같다. 
     
   
2
2 2















k t k t
     

   
 
     
 
 
    
 
.   (3.85) 
     
   
2
2 2















k t k t
     

   
 
     
 
 
    
 
.   (3.86) 
위 식에서 k의 값 0 은 순환 전류 직류 제어, 1은 단상 전력 보상, 1.7은 준
최적 2고조파 순환 전류 주입을 의미한다. 


























.         (3.87) 
2고조파 전류 주입을 하지 않을 때, 즉 순환 전류를 직류로 제어했을 때와 
단상 전력을 보상했을 경우, 그리고 준최적 2고조파 순환 전류 주입 시 전압 
변조 지수와 출력 상전압과 상전류의 위상차에 따른 xPU 의 최대 최소값의 차
이를 그림 3.13에 각각 도시하였다. 또한 각 방법에 사용되는 2고조파 전류의 
크기를 상전류 크기 mI 에 대해 정규화(normalization)시켜 그림 3.14에 도시하
였다. 
 
그림 3.13 2 고조파 순환 전류 주입 시, 전압 변조 지수와 위상각에 따른 정규




















그림 3.14 전압 변조 지수에 따른 정규화된 2고조파 순환 전류 크기. 
 
그림 3.13에서 볼 수 있듯이 준최적 2고조파 순환 전류 주입 시, 에너지 맥
동이 가장 작은 것을 확인할 수 있다. 
전압 변조 지수가 1이고 전압 전류 간 위상차가 0 rad 일 때, k를 0 ~ 2까지 
변화시키며 그에 따른 xPU 의 최대 최소값의 차이와 그 때 사용되는 2고조파 
순환 전류를 정규화시켜 그림 3.15에 도시하였다. 단상 전력 보상(k = 1)의 경
우 순환 전류를 직류로 제어 할 때(k = 0) 보다 최대 49%까지 에너지 맥동이 
감소하고 정격 전류의 25% 크기의 2고조파 순환 전류가 사용된다. 또한 준최
적 2고조파 순환 전류 주입(k = 1.7) 시 순환 전류 직류 제어 시보다 최대 60%
까지 에너지 맥동이 감소하고 정격 전류의 42.5% 크기의 2 고조파 순환 전류
가 사용된다.  

















그림 3.15에서 확인할 수 있듯이 k를 조절할 경우 캐패시터 전압 맥동의 크
기를 조절할 수 있다. 이는 전도 손실을 고려하여 2고조파 순환 전류의 크기
를 적절히 설정하여 주입할 경우, 셀 캐패시터의 용량을 최적화할 수 있다는 
것을 의미하며, HVDC 시스템 설계에 매우 중요한 고려 요소가 될 수 있다. 
이러한 손실을 고려한 셀 캐패시터 용량 설계는 6장에서 자세히 설명한다. 
 
그림 3.15 2고조파 순환 전류 가중치에 따른 정규화된 2고조파 순환 전류 크기 
및 정규화된 에너지 맥동 xPU . 
 
2고조파 순환 전류 가중치 k에 의해 조절되는 순환 전류는 (3.88)과 같다.  
 2 cos cos 2
2 2
DC m m m m
xo xo xo s
dc dc
V I V I
i i i k t
V V
        .            (3.88) 
이러한 순환 전류는 3.1.2절에서 제안한 레그 평균 전압 제어기의 전력 전향 
xPU


















고 이는 (3.24)와 같다. 즉, 순환 전류의 직류 성분은 (3.89)와 같다. 
 * * *1
3
DC
xo un as vn bs wn cs
dc
i v i v i v i
V
   .        (3.89) 
또한, 2xoi
 는 단상 전력 성분과 같은 위상을 갖게 되므로 (3.90)과 같이 계산





DCxn xs m m
xo xo s
dc dc
v i V I




    
 
.      (3.90) 
따라서, 2고조파 순환 전류를 주입하기 위해서 전력 전향 보상항은 (3.91)과 
같이 설정할 수 있다. 
   * * * * * * *1 1
3 3
ff
leg xn xs un as vn bs wn cs un as vn bs wn csP k v i v i v i v i v i v i v i
        
 
.    (3.91) 
이 때, 순환 전류 지령은 직류와 2고조파 성분을 갖게 되며, 비례 공진 제어
기로 설계된 순환 전류 제어기에 의해 순환 전류는 직류와 2고조파 성분을 갖
게 된다. 
 
3.3.2 고주파 옵셋 전압 및 순환 전류 주입 
3.1.3절에서 상 하단 암의 전력차 diffP 가 직류 성분을 가질 경우, 옵셋 전압 
*
snv 을 이용하여 그 직류 성분을 보상할 수 있음을 언급하였다. 옵셋 전압을 포
함한 레그 전력과 상 하단 암의 전력차를 암 공통 전압을 무시하면 다음과 같
이 나타낼 수 있다.  
** *x
leg dc xo xs xs sn xsP V i v i v i   .        (3.92) 
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** *0.5 2 2xdiff dc xs xs xo sn xoP V i v i v i   .        (3.93) 
3.2.1 절에서 언급했듯이 xlegP 는 단상 전력 보상을 이용하여 그 값을 0으로 
만들 수 있다. 단상 전력뿐 아니라 옵셋 전압에 의해 만들어지는 전력 또한 
보상하기 위해 순환 전류는 다음과 같이 정의된다.  
** *
xs xs sn xs
xo
dc




 .         (3.94) 
식 (3.93)의 오른쪽 첫 번째 항인 0.5 dc xsV i 은 기본 파 성분을 가진다. 따라서, 
만약 운전 주파수가 0이거나 낮을 경우, 해당 항으로 인해 암 간 전력 차가 
직류 성분을 갖거나 매우 큰 맥동 성분을 갖게 되며 이는 전체 시스템을 불안
정하게 만드는 원인이 된다. 따라서 해당 항을 소거시켜 주기 위해서 적절한 
제어 요소가 필요하다. 하지만, 우측 두 번째 항 **2 xs xov i 은 이미 상 전류를 제
어하기 위한 전압이 정해져 있으므로, 이 항들을 이용하여 보상하는 것은 불
가능하다. 한 편, 우측 세 번째 항 *2 sn xov i 에서 옵셋 전압은 선간 전압에 영향
을 미치지 않으므로 별도의 제어 변수로 볼 수 있다. 하지만 옵셋 전압은 각 
상 전류 및 상 전압 지령에 독립적으로 존재해야 하고, 이미 순환 전류를 
(3.94)와 같이 레그 전력을 보상하기 위해 사용하였으므로, 이와는 별도로 독
립적인 주파수 성분을 갖는 순환 전류를 이용해야 한다. 또한, 옵셋 전압에 의
해 생기는 셀 캐패시터 전압 맥동을 최소화하기 위해 옵셋 전압은 고주파로 
주입하는 것이 바람직하다. 결론적으로 2 sn xov i 에서 고주파 성분들의 곱을 통해 
저주파 성분을 갖는 암 간 전력 차를 소거하는 것이 캐패시터 전압 맥동 저감 
제어 요점이며, 이 같은 방법을 이용하여 전동기의 기동 또는 저속 운전을 위
한 연구가 지속적으로 진행되어왔다 [105]-[109]. 고주파 옵셋 전압 및 순환 전
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류 주입의 형태에 따라서 정현파 옵셋 주입 방법 [105], [106], [108]과 구형파 
옵셋 전압 주입 방법 [107], [109] 로 나눌 수 있다. 동일한 마루(peak)값을 갖
는 옵셋 전압을 사용한다면 구형파 옵셋 전압은 그 기본파 성분이 정현파보다 
2 배 더 크고, 구형파 순환 전류 역시 마찬가지이므로 이론적으로 구형파 옵
셋 전압 주입 시에는 정현파 옵셋 전압의 경우보다 순환 전류의 크기가 1/2(=
2(1/ 2) )로 줄어드는 효과를 볼 수 있다 [107], [109]. 
  하지만 이와 같은 방법은 옵셋 전압의 크기가 커질수록, 즉 전압 변조 지
수가 낮아서 전압 여유분(margin)이 클 경우, 캐패시터 전압 맥동 저감을 위해 
주입되는 고주파 순환 전류의 크기가 작아지는데, HVDC 시스템의 경우와 같
이 전압 변조 지수가 높은 경우에 적용하기는 힘들다. 본 논문에서는 분석의 
용이함을 위해 정현파 옵셋 전압 주입의 경우에 대해 논한다.  
순환 전류를 다음과 같이 저주파 성분과 고주파 성분으로 분리하면 다음 식
과 같이 쓸 수 있고 옵셋 전압은 고주파 전압으로 표기할 수 있다. 
ˆ
xo xo xoi i i  .          (3.95) 
* ˆsn snv v .          (3.96) 
여기서 “~”는 해당 물리량의 저주파 성분을 “^”는 고주파 성분을 의미한다. 
레그 전력과 상 하단 암 전력 차를 다시 쓰면 각각 (3.97), (3.98)과 같다. 
**ˆ ˆxleg xP xN dc xo dc xo xs xs sn xsP P P V i V i v i v i      .      (3.97) 
** **ˆ ˆˆ ˆ0.5 2 2 2 2xdiff xP xN dc xs xs xo xs xo sn xo sn xoP P P V i v i v i v i v i        .     (3.98) 
레그 전력 중, 고주파 전력 맥동은 캐패시터 전압 변화에 크게 영향을 미치






leg dc xo xs xslow freq
P V i v i  .        (3.99) 
저주파 전력 맥동을 소거하기 위해, 즉 (3.99)를 0으로 만들기 위한 저주파 





xs xs m m
xo s
dc dc
v i V I
i t
V V
      .      (3.100) 
여기서 순환 전류를 다음과 같이 저주파 성분과 고주파 성분으로 분리하면 
다음 식과 같이 쓸 수 있고 옵셋 전압은 고주파 전압으로 표기할 수 있다. 
마찬가지로 상 하단 암 캐패시터 전력 차를 표시한 (3.98)에서 고주파 전력 
맥동은 캐패시터 전압 변화에 크게 영향을 미치지 않으므로 저주파 전력 맥동






diff dc xs xs xo sn xolow freq low freq
P V i v i v i   .     (3.101) 






diff dc xs sn xolow freq low freq
dc
v i
P V i v i
V
   .     (3.102) 
상 하단 암 전력 차의 저주파 전력 맥동을 소거하기 위해, 즉, 식 (3.102)를
을 0으로 만들기 위해서 우측 세 번째 항인 ˆˆ2 sn xov i 의 저주파 성분, 즉, 
.
ˆˆ2 sn xo low freqv i 를 이용한다. 옵셋 전압을 (3.103)과 같이 고주파로 주입할 경우, 
순환 전류 또한 옵셋 전압과 동일한 주파수 성분을 가질 수 있도록 (3.104)와 
같이 정의한다. 
 ˆ cossn sn hv V t .        (3.103) 
 ˆ cosxo xo hi I t  .        (3.104) 
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여기서 h 는 고주파 성분의 각속도를 의미하며, snV 은 옵셋 전압의 크기, 
그리고 xoI 는 순환 전류 고주파 성분의 크기이며, 그 크기는 저주파 성분들을 
갖게 된다. 
식 (3.103)과 (3.104)로부터 옵셋 전압과 고주파 순환 전류의 곱에 의해 만들
어지는 전력은 (3.105)와 같으며, 그 중 저주파 전력 성분은 (3.106)과 같다. 
   2 1 1ˆˆ cos cos 2
2 2sn xo sn xo h sn xo sn xo h
v i V I t V I V I t      .    (3.105) 
.
1ˆˆ
2sn xo sn xolow freq
v i V I  .        (3.106) 
따라서 (3.102)를 0으로 만들기 위해서 (3.107)이 성립해야 한다. 
**2 **21 1 1
2 2
2 2
xs xs xs xs
sn xo dc xs xo dc xs
dc sn dc
v i v i
V I V i I V i
V V V
 
     
 
  .    (3.107) 
식 (3.107)에서 볼 수 있듯이 xoI 는 저주파 성분을 갖게 되며 그 고주파 순
환 전류는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
 










dc xs xs xo
xo xo h h
sn




m m m m
s s
dc sn dc sn
V i v i
i I t t
V




V I V I
t t
V V V V
 
   






   
      

.    (3.108) 











cos cos 3 cos
2 2




m m m m
s s sn m s
sn sn




V I V I
t t V I t
V V
   

     
 
  
   
       
 
.  (3.109) 
 






cos cos cos cos
cos cos cos cos 3 cos
cos cos 2
m dc m m m
s s s
sn dc sn
x m m m m
diff s s s s h
dc sn dc sn
sn m m sn m m
s
dc dc
V V I V I
t t t
V V V
V I V I
P t t t t t
V V V V
V V I V V I
t
V V
    
      
  
 
   
 
       
 
 
   
  
.  (3.110) 
옵셋 전압의 크기, 레그 전력과 상 하단 암 전력차, 순환 전류를 전압 변조 






V V MI    .       (3.111) 
 
 
   




4cos 2 cos cos









P MI t MI t t
MI
MI t
   




     
  
    










4 cos cos 2 cos cos
cos cos
cos
4 1 cos cos 3
2 1 cos cos
s s s




MI t t MI t
MI t tV I
P t
MI MI t t
MI MI t t





   
 
        
 
    




   
2
2 2
ˆ cos cos 2
4
4cos 4 cos cos
cos
4 1 cos cos 3
m





i i i MI t
t MI tI
t
MI MI t MI t
  
   

   
    
     
      





(1 )MI 는 전압 여유분을 뜻하는데, 식 (3.112)와 (3.113)에서 볼 수 있듯이 
레그 전력과 상 하단 암 전력차에서 그 고주파 전력 맥동은 전압 여유분에 반
비례하여 증가하게 된다. 즉, 저주파 전력 맥동은 소거시킬 수 있지만 오히려 
고주파 전력 맥동이 크게 증가하게 된다. 또한 순환 전류 중 고주파 성분의 
크기는 (3.114)에서와 같이 전압 여유분에 반비례하여 증가하게 되는 것을 확
인할 수 있다. 따라서 옵셋 전압을 이용한 셀 캐패시터 전압 맥동 저감은 전
동기 기동 또는 저속 운전 같은 전압 변조 지수가 작은 영역에서 그 유용함을 
보이지만 항상 일정 이상 크기의 전압 변조 지수를 갖는 직류 송전의 계통 연
계 시스템에서는 유용성이 없다.  
본 논문에서는 이와 같은 셀 캐패시터 전압 맥동 저감 방법 중, 높은 주파
수에서 그 유용함을 보이는 2고조파 순환 전류 주입 방법을 HVDC 시스템 적
















제 4 장 HVDC 시스템 적용을 위한 모듈형 멀티레벨 
컨버터의 스위칭 저감 및 전압 합성 방법 
 
본 장에서는 HVDC 시스템 적용을 위한 MMC의 전압 변조 방법 및 스위칭 
저감 방법에 대해 제안한다. MMC 시스템의 경우, 직류단 전압에 비례하여 셀
의 수가 증가하기 때문에 HVDC 시스템에 적용되는 MMC 시스템은 그 셀의 
수가 수 백 개 이상이다. 이와 같은 구조를 갖는 HVDC 시스템의 경우, 전체 
효율에 있어서 그 스위칭 손실은 매우 큰 부분을 차지한다. 따라서, HVDC 시
스템의 효율적인 운용을 위해서는 MMC 시스템의 평균 스위칭 주파수를 낮추
는 전압 변조 방법이 필수적으로 요구된다. MMC 시스템의 경우, 그 출력 전
압 레벨이 암 당 셀의 수에 비례하여 증가하므로 비교적 적은 스위칭 주파수
로도 상전류의 낮은 전고조파 왜곡율을 이끌어낼 수 있다. 본 논문에서는 이
를 위해 셀 캐패시터의 가상 전압을 이용한 정렬 방법을 제안한다. 한 편, 스
위칭 주파수가 낮아질수록 개별 셀의 캐패시터 전압 맥동은 커지게 되므로 셀 
캐패시터 평균 전압과 개별 셀 캐패시터 전압간의 격차가 커지게 된다. 따라
서 스위칭 주파수가 낮은 MMC 시스템의 경우, 기존 멀티레벨 컨버터의 전압 
합성 방법과 다른 방법이 필요하다. 본 논문에서는 이를 해결하기 위해 개별 
셀 캐패시터 전압을 기준으로 한 전압 합성 방법을 제안한다. 또한 개별 셀 
전압 맥동이 증가하기 때문에 스위칭 주파수가 낮아질수록 셀 캐패시터의 용
량은 증가되어야 하므로, 전체적인 초기 구성 비용이 증가하게 된다. 본 논문
































































































4.1.1 선택적 고조파 제거(SHE) 변조 방법 
SHE 변조는 푸리에 급수(fourier series)를 통한 고조파 분석을 이용하여 출력 
전압의 고조파를 소거시키는 방법이다. 이는 멀티레벨의 경우, 각 전압 레벨의 
합을 이용하므로 그 자유도가 높아져 정상 상태에서 제거할 수 있는 고조파가 
많아지게 된다. 이러한 스위칭 손실의 저감과 고조파 특성 향상으로 인해 멀
티레벨 컨버터의 적용에 관한 연구가 이루어졌다 [111]-[113]. MMC는 암 당 셀
의 개수가 곧 레벨의 수를 의미하므로 마찬가지로 스위칭 저감을 위해 각 셀
의 스위칭 주파수를 기본파 주파수와 동일하게 하는 SHE 변조 방법에 관한 
연구가 있었다 [114]-[116]. 
식 (2.33), (2.34)에서 암 공통 전압을 0이라고 가정하면, 상 하단 암 출력 전
압의 합은 항상 직류단 전압 dcV 이며, 그 출력 전압간의 위상차는   rad 이다. 
이를 바탕으로 암 당 셀의 개수가 8이라고 가정하면, 상 하단 암의 출력 전압
은 그림 4.2와 같은 파형을 가진다. 
셀의 스위칭 주파수를 기본파 주파수와 동일하게 만들기 위해 k 번째 셀의 
출력 전압 파형을 그림 4.3과 같이 정의할 수 있다. 그림 4.3 (a)는 시간에 따
라 출력되는 전압 파형이며, (b)는 진행 각에 따라 출력되는 전압 파형이다. 
i
cV 는 k 번째 셀의 캐패시터 전압, sT  는 기본파 주기, 
k
onT 은 캐패시터 전압을 
출력하는 스위칭 상태의 온(on) 시간, koffT  는 영 전압을 출력하는 스위칭 상태
의 오프(off) 시간을 의미하며, kcT , 
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 기본파 각속도를 s 라 정의할 때, 스위칭 각을 이용하여 표시하면 각각 다
음과 같은 관계를 갖는다. 
2 , ,
2
k k k k




k k k k k
c on off c
T T T

     
 





   
.                         (4.2) 
 
 
















그림 4.3 한 암 k 번째 셀의 출력 전압 파형. 
(a) 시간에 따른 출력 전압, (b) 진행 각에 따른 출력 전압. 
 
그림 4.3과 같은 파형이 주어졌을 때, 푸리에 급수를 이용하면 하단 암 k 번
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      (4.5) 
식 (4.4)와 (4.5)를 (4.3)에 대입하면 셀 전압 출력은 다음과 같다. 
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                (4.6) 
식 (4.6)을 스위칭 각을 이용하여 표현하면 다음과 같다. 
















   .      (4.7) 
한 편, 상단 암 전압 출력은 하단 암 전압 출력과 기본파 반주기만큼 위상 
차이를 가지므로 (4.8)과 같이 표현될 수 있다. 이 때 kcPV 는 상단 암의 k 번째 
셀 캐패시터 전압이다. 
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            (4.9) 
모든 셀의 전압이 완벽하게 균형 제어되고 있어 같은 전압을 갖는다고 가정
하면( k kcP cN cV V V  ), 두 개의 상 하단 암 k 번째 셀에 의해 합성되는 극 전압 
출력은 다음과 같다. 














  .      (4.10) 
한 편, 3상 평형 상태인 조건에서 선간 전압 출력은 다음과 같다. 
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.   (4.11) 
따라서 암 당 셀의 개수가 N인 MMC에서 극 전압 출력은 (4.12)와 같고 선
간 전압 출력은 (4.13)과 같다. 
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  .   (4.13) 
식 (4.13)에서 볼 수 있듯이, 선간 전압에 짝수 고조파와 3배수 고조파는 존
재하지 않는 것을 확인할 수 있다. 
한 편, 암 공통 전압을 합성하는 전압은 상 하단 암 전압의 합이므로 이를 
다음과 같이 쓸 수 있다. 
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.   (4.14) 
따라서 각 셀 캐패시터 전압이 모두 같다고 가정하면, 암 당 셀의 개수가 N
인 MMC에서 암 공통 전압은 다음과 같다. 
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.    (4.15) 
식 (4.15)에서 알 수 있듯이, 암 공통 전압은 직류 값과 짝수 고조파 성분만
을 갖는다. 
식 (4.12)와 (4.15)를 바탕으로 k 와 
k
c 를 계산하여 출력 상 전압의 고조파 
성분을 제거할 수 있다. 그와 동시에 모든 셀이 동일한 손실 및 동일한 최대 
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전압 맥동을 갖기 위해서 스위칭 패턴(pattern)을 조절해야 한다. 이러한 스위
칭 패턴을 간단히 하기 위해 그림 4.4와 같이 모든 셀 출력 전압이 동일한 스
위칭 구간, k  를 갖는 방법이 주로 사용된다. 
 
그림 4.4 동일한 스위칭 구간을 갖는 스위칭 패턴 형태. 
 
식 (4.15)에서 모든 셀 캐패시터 전압이 cV 로 동일할 때, 상 하단 암 전압의 
합은 셀 캐패시터 전압의 N배로 직류단 전압과 동일하므로 이를 만족하기 위
해서 다음과 같은 식이 성립해야 한다. 































.      (4.16) 
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   .          (4.17) 
극 전압 출력 (4.12)를 기본파 성분과 다른 고조파 성분으로 분리하면 다음
과 같다. 
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    . (4.18) 
한 편, 옵셋 전압, snv 이 0인 극 전압을 cosm sV t 라 놓으면 합성되는 기본파 






























.         (4.19) 
다른 고조파 성분은 0이 되어야 하므로 모든 고조파에 대해서 다음과 같은 

























.         (4.20) 
여기서 앞에서 언급했듯이 짝수 고조파는 극 전압 출력에 존재하지 않고 선
간 전압에는 3 배수 고조파가 존재하지 않으므로 (4.20)의 방정식에서 제외된
다.  
정리하면 암 당 셀 개수가 N인 MMC 시스템에서는 짝수 고조파와 3배수 
고조파를 제외한 모든 고조파를  2 / 2N   성분만큼 제거할 수 있음을 뜻한다. 
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따라서 SHE 변조 방법을 이용할 경우, MMC 셀의 개수가 증가할수록 제거할 
수 있는 고조파의 개수가 증가하므로 입출력 전압과 스위칭 동작이 이상적일 
때, SHE는 최적의 전류 전고조파 왜곡율 특성을 갖는 변조 기법이다. 하지만 
이를 적용하기 위해서는 (4.19), (4.20)과 같이 초월 함수(transcendental function)
의 비선형 연립 방정식의 해를 구하여야 하므로 셀의 개수가 증가할수록 그 
계산 과정이 매우 복잡해진다. 이로 인해, 주로 미리 계산된 참조표를 이용하
여 각 셀의 스위칭 시점을 정하게 되는 개루프 제어에 사용된다. 따라서 해당 
방법은 낮은 제어 대역폭을 갖게 되며 과도 상태 특성이 좋지 않게 된다. 이
러한 계산 과정은 또한, 정상 상태를 가정한 후 계산이 이루어지므로 만약 실
제 동작 조건이 정상 상태가 아닌 경우, 오히려 고조파 성분이 증가할 수 있
다는 단점이 존재한다. 특히, 앞에서 언급한 상 하단 암 모든 셀의 전압이 같
다는 가정은 MMC 시스템에서 성립하지 않는다. 식 (4.9)와 (4.14)에서 볼 수 
있듯이, 암 공통 전압 및 극 전압에서 상 하단 셀 캐패시터 전압의 합 또는 
차에 의해서 그 전압 특성이 결정되는 데, 3장에서 언급했듯이 상 하단 암 전
압 맥동은 서로 반대의 위상으로 존재한다. 이러한 여러 단점들로 인해 한 암 
당 셀의 개수가 수십 개 이상인 HVDC 시스템에 위와 같은 SHE 변조 방법을 
적용하기는 불가능하다. 
 
4.1.2 근사 계단 변조(NLM) 방법 
SHE 변조 방법과 달리 NLM 방법의 경우, 단순히 전압 지령으로부터 계산
된 통류율과 가장 가까운 전압 레벨로 출력 전압을 근접시킴으로써 구현하게 
된다. 즉, 2장 및 3장에서 언급했던 폐루프 제어 방법 및 암 전압 지령을 그대
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로 사용할 수 있다. 통류율을 구하는 방법은 3.2.2의 레벨 천이 PWM 방법에
서 언급했던 (3.53), (3.54) 혹은 (3.55), (3.56) 과 동일하며 통류율 적용 방법 역
시 레벨 천이 PWM 방법과 유사하다. 레벨 천이 PWM 방법과 다른 점은 구한 
통류율을 그와 가장 근접한 정수로 변환하는 것으로, 이는 단순히 캐패시터 
전압을 출력할 셀의 개수를 구함으로써 한 샘플링 구간 동안에 스위칭 변환이 
이루어지지 않도록 하는 것이다. 따라서 그 구현이 매우 간단하고, 정상 상태
를 가정하지 않으므로 높은 제어 대역폭을 갖게 되어 과도 상태 특성을 개선
시킬 수 있다.  
NLM 방법은 그 전압 레벨 수가 작을수록, 혹은 전압 변조 지수가 낮을수록 
전고조파 왜곡율이 높아지는 단점이 존재한다. 하지만 HVDC 시스템에의 적
용을 위한 MMC의 경우, 암 당 셀의 개수가 직류단 전압에 비례하여 증가하
므로 그 전압 레벨이 필연적으로 높아지고 또한 계통 연계 구조이므로 전압 
변조 지수는 주로 계통 전압의 크기에 의해 일정 크기 이상으로 유지된다. 따
라서 HVDC 시스템의 경우, MMC의 스위칭 저감을 위해 NLM 방법은 매우 유
용한 방법이다 [117]-[120]. 본 논문에서는 NLM 방법을 이용하여 전압 변조를 
수행한다. 
NLM 방법은 통류율을 가장 가까운 전압 레벨에 근접시키는 것이므로, 반올
림을 이용하여 개별 셀 통류율의 합을 정수로 만들 수 있다. 이러한 통류율의 
합은 캐패시터 전압을 출력하는 셀을 뜻하게 된다. 본 논문에서는 이러한 캐
패시터 전압을 출력하는 셀을 간단히 온(on) 상태 셀, 영 전압을 출력하는 셀
을 오프(off) 상태 셀이라 명명한다. 식 (3.53), (3.54)와 같이 한 암의 셀 캐패시
터 평균 전압을 이용할 경우, 상 하단 암 각각의 개별 셀 통류율의 합은 
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D round v v
v
      
  










D round v v
v
      
  
 .      (4.22) 
식 (3.55), (3.56)과 같이 직류단 전압을 이용할 경우, 상 하단 암 각각의 개








D round v v
V
      
  








D round v v
V
      
  
 .       (4.24) 
하지만, 한 암의 셀 캐패시터 전압의 합이 직류단 전압과 같다는 가정하에
서 (4.23), (4.24)가 성립하는 데, 실제 최대로 합성할 수 있는 전압의 크기는 
셀 캐패시터 전압 합에 의해 결정되므로 셀 캐패시터 전압에 여유율
(redundancy)이 존재할 경우, 이는 성립하지 않는다. 따라서 여유율을 고려할 
때, 셀 캐패시터 전압 직류 성분의 합이 직류단 전압보다 크다는 가정하에 여
유율을 뜻하는  를 이용하여 다음과 같이 개별 셀 통류율의 합을 재정의할 
수 있다. 여기서, 한 암의 셀 캐패시터 전압의 직류 성분을 cv 라 했을 때, 
/c dcN v V   와 같은 관계가 성립한다. 1  인 경우, 한 암의 모든 셀 캐패시








D round v v
V
         










D round v v
V
         
 .      (4.26) 
이와 같이 NLM 방법을 이용하여 전압을 합성하여도 한 샘플링 내의 스위
칭 상태 변환은 막을 수 있지만, 각 셀 캐패시터 전압 균형을 위해 매 샘플링
마다 셀 캐패시터 전압 정렬을 이용하여 온 상태 셀을 결정하게 되므로 전압 
정렬에 의한 온 상태 셀과 오프 상태 셀 간의 변환은 피할 수 없다. 이러한 
전압 정렬에 의한 변환은 곧 스위칭 주파수의 증가를 의미하므로 별도의 방법
을 통해 스위칭 주파수를 낮추어야 한다. 
 
4.2 스위칭 주파수 저감 방법 
본 절에서는 전압 정렬 과정에서 피할 수 없는 온 상태 셀과 오프 상태 셀
간의 변환을 막기 위해 가상 셀 캐패시터 전압을 이용한 스위칭 주파수 저감 
방법을 제안한다. 
 
4.2.1 스위칭 주파수 저감 방법 검증을 위한 개별 셀 캐패시터 전하량 계산 
한 암의 통류율은 3장에서 설명한 전압 지령에 의해 주어지고, 이 전압 지
령에 의해 각 암 전류가 결정된다. 또한 각 셀의 통류율은 NLM방법을 사용할 
경우, 전압 정렬 방법에 의해 온/오프 상태가 결정되므로 간단한 수식 계산과 
정렬 방법을 통해 각 셀의 전하량과 스위칭 주파수를 구할 수 있다. 
상단 암의 셀의 통류율의 합은 (4.27)로 주어진다. 여기서, * cosxn m sv V t  라 
가정하면, m 번 째 샘플링에서 온 상태 셀의 개수,  onN m 은 샘플링 주기를 
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sT 라 할 때, 다음과 같이 구분하여 정의할 수 있다.  
  *[ ] cos [ ]
2
dc
on m s s xo
dc
VN




         
.      (4.27) 
이 때, 순환 전류는 직류 또는 직류와 2고조파 순환 전류로 제어되고 있으
므로, (3.80)을 일반화 시킨 (4.28)을 사용하면 상단 암 전류는 (4.29)과 같다. 여
기서, k는 3.2.1절에서 언급한 순환 전류 주입의 가중치를 나타낸 것으로 0은 
직류 제어, 1은 단상 전력 보상, 1.7은 준최적 순환 전류를 나타낸다. 
 cos cos 2
2 2
m m m m
xo s
dc dc
V I V I
i k t
V V
     .       (4.28) 
   
   
1
cos cos 2 cos
2 2 2 2
cos cos 2 cos
4 4 2
m m m m m




V I V I I
i i i k t t
V V
I I I
MI k MI t t
    
    
      
    
.   (4.29) 
여기서,  는 
*
xnv 과 xsi 의 위상차를 의미하며, 이를 바탕으로 한 샘플링 주
기 동안 온 상태 셀 캐패시터의 충 방전되는 전하량은 (4.30)과 같이 표현될 
수 있다. 
   
    
     




cos cos 2 cos
2















s s s s s
dc s dcm
s s s s
s
Q m i dt
I V V
k t t dt
V V
V kV
T m T m T
V VI
m T m T
    
    







     
 
      
 
 
     
 

 .       (4.30) 
또한, 암 공통 전압은 순환 전류에 의해 결정되므로 순환 전류 (4.28)을 
(2.29)에 대입하면 m 샘플링 시, 암 공통 전압을 다음과 같이 계산할 수 있다. 
 
110
   
 
* cos cos 2
2 2
sin 2
m m m m





V I V I









.          (4.31) 
암 공통 전압과 온 상태 셀의 개수 및 한 주기 동안의 셀 캐패시터 충 방전
량을 전압 변조지수를 이용하여 표현하면 다음과 같다.  
   
 




xo o m o m s s
o s m s s
MI MI
v m R I kR I m T
MI





.          (4.32) 
   *1 1[ ] cos
2 2on s s xo
N
N m round MI m T v m

      
  
.      (4.33) 
 
     
     
1





s s s s s
sm




T k m T m T
I
m T m T
    

   


      
 
 
     
 
.    (4.34) 
실제 HVDC 시스템에서는 암 공통 전압 성분이 *xnv 에 비해 무시할 수 있을 
정도로 작으므로 계산에서 제외하여도 결과에 미치는 영향은 미미하다. 
위 식을 종합할 때, 셀 캐패시터 전하량은 전압 변조 지수, 셀 캐패시터 전
압의 합과 직류단 전압 사이의 여유율, 암 당 셀의 개수와 부하 상 전류 크기
에 의해 결정되는 데 이를 일반화시키기 위해 그 전하량을 부하 상 전류 크기, 
mI 에 대해 정규화시켜 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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   
     
     
. 11 1







s s s s s
s
s s s s
s
Q m Q m
I
MI MI
T k m T m T
m T m T
    

   

  
      
 
 
     
 
.    (4.35) 
각 셀의 온/오프는 암 전류 부호에 따른 전압 정렬에 의해 결정되는 데, 이
는 곧 각 셀 캐패시터 전하량의 정렬과 같은 의미이므로, 이를 바탕으로 각 
셀 캐패시터의 전하량 변동량은 다음과 같이 부하 상전류 크기에 의해 정규화
된 값으로 구할 수 있다. 
     1 1 11 1on oncell cell xu
m m m
Q m Q m Q m
I I I
    .           (4.36) 
   1 11off offcell cell
m m
Q m Q m
I I
  .                    (4.37) 
식 (4.36), (4.37) 에서 oncellQ 은 온 상태 셀의 전하량을 의미하고, 
off
cellQ 는 오프 
상태 셀의 전하량을 의미하며 각 셀 캐패시터의 정규화된 전하량 값은 .normalcellQ
로 정의하였다. 
위와 같은 수식으로부터 수치 해석 프로그램을 이용하여 개별 셀 캐패시터
의 전하량 맥동과 평균 스위칭 주파수를 구할 수 있다. 
 
4.2.2 가상 캐패시터 전압을 이용한 스위칭 주파수 저감 방법 
그림 4.5는 전압 정렬 후, 온 상태 셀과 오프 상태 셀을 구분한 그림이다. 
암 전류의 부호가 양일 때, 오름 차순으로 정렬된 각 셀 캐패시터 전압간의 
관계는 (4.38)과 같고, 암 전류의 부호가 음일 때, 내림 차순으로 배치된 각 셀 
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캐패시터 전압간의 관계는 (4.39)와 같다. 
1 2 1x x Nv v v v v       .        (4.38) 
1 2 1x x Nv v v v v       .                   (4.39) 
 
 
그림 4.5 전압 정렬 시 각 셀의 배치. 
동일한 통류율 합을 가지며 인접한 두 셀만이 스위칭 상태가 변한다고 가정
하면, 두 셀의 정렬 과정으로 인해 생기는 스위칭 상태 변환 과정은 그림 4.6
과 같이 나타낼 수 있다. 여기서 xv 는 초기 상태가 온 상태인 셀 캐패시터의 




















그림 4.6 스위칭 상태 변화 개념도 (m=1인 경우의 예). 
(a) 암 전류가 양인 경우, (b) 암 전류가 음인 경우. 
 
그림 4.6 (a)에서 볼 수 있듯이 암 전류가 양일 때, 오프 상태 셀 캐패시터 
전압보다 온 상태 셀 캐패시터 전압이 높을 경우, 샘플링(sampling) 순간에 온 
상태 셀과 오프 상태 셀의 스위칭 상태가 서로 변경됨을 확인할 수 있다. 이










를 간단히 암 전류가 m 샘플링 동안 일정하다는 조건 하에서 다음과 같이 수
식으로 나타낼 수 있다. 
m 샘플링 동안 셀이 온 상태를 유지한다면 암 전류가 일정할 때, 온 상태 
셀 캐패시터 전압은 (4.40)과 같이 변화한다. 여기서 sT 는 샘플링 주기를 뜻하
고   sT k kT 이다. 
   
 
   1
T k m
arm
x x arm x sT k
cell cell
i
v k m v k i dt v k m T
C C

     .             (4.40) 
m 샘플링 뒤에 오프 상태 셀 캐패시터 전압이 온 상태 셀 캐패시터 전압보
다 커진다고 가정하면 (4.41)이 성립한다. 
   1x xv k m v k  .                            (4.41) 
식 (4.40)을 (4.41)에 대입하면 (4.42)와 같다. 
    1cell x x
arm s
C v k v k
m
i T
  .                          (4.42) 
이 경우,    1x xv k v k  이고, m 샘플링 뒤에는    1x xv k m v k m     이므로 
정렬 순서가 바뀌게 된다. 즉, m 샘플링 뒤에 xv 는 오프 상태 셀, 1xv  은 온 상
태 셀이 된다. 마찬가지로 그림 4.6 (b)에서 볼 수 있듯이 암 전류가 음이고 오
프 상태 셀 캐패시터 전압이 온 상태 셀 캐패시터 전압보다 높을 경우, 샘플
링 순간에 온 상태 셀과 오프 상태 셀의 스위칭 상태가 서로 변경됨을 확인할 
수 있다. 이를 간단히 암 전류가 일정하다는 조건 하에서 다음과 같이 나타낼 
수 있다. 마찬가지로 m 샘플링 동안 온 상태를 유지한다면 암 전류가 일정할 
때, 그 온 상태 셀의 캐패시터 전압은 (4.40)과 같고, m 샘플링 뒤에 온 상태 
셀 캐패시터 전압이 오프 상태 셀 캐패시터 전압보다 커진다고 가정하면 
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(4.43)이 성립한다.  
   1x xv k m v k  .                     (4.43) 
식 (4.40)을 (4.43)에 대입하면 (4.44)와 같다. 
         1 1cell x x cell x x
arm s arm s
C v k v k C v k v k
m
i T i T
    .          (4.44) 
이 경우,    1x xv k v k  이고, m 샘플링 뒤에는    1x xv k m v k m     이므로 
정렬 순서가 바뀌게 되어 xv 는 오프 상태 셀, 1xv  은 온 상태 셀이 된다. 
식 (4.43)과 (4.44)에서 볼 수 있듯이 셀 캐패시터 전압 균형을 위해 정렬 방
식을 사용 할 경우, 스위칭 유지를 뜻하는 m은 샘플링 주기와 암 전류 크기에 
반비례하고 셀 캐패시터의 용량에 비례하는 것을 확인할 수 있다. 이는 전류
가 작고 캐패시터 용량이 클수록 스위칭 상태 유지 시간이 길어지는 것을 뜻
한다. 이에 착안하여 다음과 같은 방법을 제안할 수 있다. 샘플링 시, 온 상태 
셀 캐패시터 전압이 오프 상태 셀 캐패시터 전압보다 크거나 작을 때 그 스위
칭 상태가 변화하게 된다. 따라서, 온 상태를 계속 유지하기 위해서 오프 상태
인 셀 캐패시터 전압과 비교되는 온 상태 셀 캐패시터 전압을 실제 전압이 아
닌 별도의 처리를 한 가상 전압을 사용한다면 m 을 조절할 수 있다. 즉, 온 
상태 셀의 캐패시터 용량을 임의의 가상의 값으로 조정하여 m을 조절하거나 
온 상태 셀 캐패시터 전압에 별도의 가상 전압을 더하거나 빼서 m 을 조절하
는 것이 그것이다. 이를 그림으로 표현하면 그림 4.7 과 같다. 여기서 xv 는 초
기 상태가 온 상태인 셀 캐패시터의 전압, 1xv  은 초기 상태가 오프 상태인 셀 







그림 4.7 가상 전압을 사용할 경우, 스위칭 상태 변화 개념도 (m=2인 경우의 
예). 
(a) 암 전류가 양인 경우, (b) 암 전류가 음인 경우. 
 
 














그림 4.7 에서 볼 수 있듯이 암 전류가 양일 때 오프 상태 셀 캐패시터 전
압보다 온 상태 셀 캐패시터의 가상 전압을 낮게 설정하고, 암 전류가 음일 
때 오프 상태인 셀 캐패시터 전압보다 온 상태 셀 캐패시터의 가상 전압을 높
게 설정한다면 그 스위칭 상태가 더 유지되는 것을 확인할 수 있다. 암 전류
가 일정하다고 가정할 때, m 샘플링 뒤의 온 상태 셀 캐패시터의 가상 전압은 
(4.45)와 같다. 임의로 조정된 캐패시터의 용량은 가중치( )를 두어 /cellC  로 
나타내었으며 임의의 옵셋 전압 값을 offsetv 으로 표현하였다. 
   
 
   ˆ
T k m
arm
x x arm offset x s offsetT k
cell
i




       .   (4.45) 
그림 4.7 (a) 와 같이 암 전류가 양인 경우, m 샘플링 뒤에 온 상태 셀 캐패
시터의 가상 전압이 오프 상태 셀 캐패시터 전압보다 커진다고 가정하면 
(4.46)이 성립한다. 
   1ˆx xv k m v k  .                            (4.46) 
식 (4.45)를 (4.46)에 대입하면 (4.47)과 같다. 
    1cell x x offset
arm s
C v k v k v
m
i T
   .                   (4.47) 
   1x xv k v k  이고, m 샘플링 뒤에는      1 ˆx x xv k m v k m v k m       이므로 
정렬 순서가 바뀌게 되어 xv 는 오프 상태 셀, 1xv  은 온 상태 셀이 되지만, 실
제 전압은 가상 전압보다 큰 값을 가지고 있으므로 스위칭 상태 유지를 길게 
할 수록 온/오프 셀 캐패시터 전압 차는 점점 커지게 된다. 
스위칭 상태를 유지하기 위해서는 (4.47)의 m이 (4.42)의 m보다 커야 한다. 
이를 식으로 표현하면 스위칭 상태 유지를 위한 가중치와 옵셋 전압 값의 관
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계식을 (4.48)과 같이 나타낼 수 있다. 
      11offset x xv v k v k    .             (4.48) 
마찬가지로 전류가 음일 경우, m 샘플링 뒤에 오프 상태 셀 캐패시터의 전
압이 온 상태 셀 캐패시터의 가상 전압보다 커진다고 가정하면 (4.49)가 성립
한다. 
   1ˆx xv k m v k  .                         (4.49) 
식 (4.45)를 (4.49)에 대입하면 (4.50)과 같다. 
    1cell x x offset
arm s
C v k v k v
m
i T
   .                    (4.50) 
   1x xv k v k  이고, m 샘플링 뒤에는      1 ˆx x xv k m v k m v k m       이므로 
정렬 순서가 바뀌게 되어 xv 는 오프 상태 셀, 1xv  은 온 상태 셀이 되지만, 마
찬가지로 실제 전압은 가상 전압보다 작은 값을 가지고 있으므로 스위칭 상태 
유지를 길게 할 수록 온/오프 셀 캐패시터 전압 차는 점점 커지게 된다. 
식 (4.48)과 같이 (4.50)의 m과 (4.44)의 m을 이용하여 스위칭 상태 유지를 
위한 가중치와 옵셋 전압 값의 관계식을 (4.51)로 나타낼 수 있다. 
      11offset x xv v k v k    .                    (4.51) 
즉, 식 (4.48)과 (4.51)의 관계식을 만족시키는 옵셋 전압 값과 가중치는 스
위칭 주파수 저감 운전을 가능하게 한다고 볼 수 있다. 이렇게 본 논문에서 
제안한 방법은 셀 캐패시터 전압 균형을 위해 전압 정렬 방법을 사용할 경우, 
가상 전압을 활용한 스위칭 주파수 저감 운전을 일반화시킨 방법이다.  
언급한 방법을 정리하면, 스위칭 상태를 유지하기 위해서 암 전류가 양일 
경우에는 (4.48)을, 암 전류가 음일 경우에는 (4.51)이 성립되어야 한다. 한편, 
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해당 조건을 정확히 사용하기 위해서는 온 상태 셀 캐패시터 전압과 비교하기 
위한 오프 상태 셀 캐패시터 전압 정보를 알아야 한다. 본 논문에서는 해당 
정보를 최소화하고 구현을 단순화시키기 위해 간단히 가중치로 1을 대입한 조
건, 즉 옵셋 값만으로 스위칭 주파수를 저감하는 방법을 소개한다. 식 (4.48), 
(4.51)에 가중치 1을 대입하고 정리하면 다음과 같다. 
1) 암 전류 > 0 
0offsetv   : 온 상태 셀 캐패시터 전압에 옵셋 전압 값을 빼서 정렬 시, 계속 
온 상태를 유지한다. 
2) 암 전류 < 0 
0offsetv   : 온 상태 셀 캐패시터 전압에 옵셋 전압 값을 더해서 정렬 시, 계
속 온 상태를 유지한다. 
 







에 영향을 받게 된다. 이는 곧 옵셋 전압을 이용할 경우, 스위칭 주
파수는 셀의 캐패시턴스와 암 전류의 크기에 영향을 받게 되는 것을 의미한다. 
따라서, 스위칭 주파수 저감을 위한 옵셋 전압 값은 부하 전류에 따라 변화시
켜주어야 한다. 이를 방지하기 위해 옵셋 전압 값이 아닌 옵셋 전하량을 사용
할 수 있다. 즉, 셀 캐패시턴스에 영향을 받지 않도록 offsetQ 을 설정한다. 또한, 
암 전류는 부하 전류의 크기, mI 에 영향을 받게 되므로 offsetQ 을 이에 정규화
시켜 .normaloffsetQ 로 설정한다면 모든 부하 상황에 대해 동일하게 스위칭 주파수 저










 .                           (4.52) 
식 (4.52)에서 볼 수 있듯이, 정규화시킨 옵셋 전하량 값에 부하 전류의 크
기를 곱하고 전하량을 전압 값으로 변환한다면 부하 전류에 관계없이 스위칭 
주파수 저감 운전이 가능하다. 
이를 검증하기 위해 4.2.1 절에서 언급한 전하량 계산 방법을 이용하였으며, 
전압 여유율,  은 1.21, 암 당 셀의 개수는 220개, 최대 전압 변조 지수는 0.8, 
위상차,  는 0으로 가정하였으며 샘플링 주파수는 10 kHz로 설정하였다.  
 
 

























그림 4.8에서 옵셋 전압 값은 mI 과 셀 캐패시터 용량 cellC 에 정규화된 전하
량, .normaloffsetQ 으로 나타내어 0 ~ 0.003까지 변화시켰으며, 평균 스위칭 주파수의 
변화 추이를 통해 그 주파수가 45 ~ 2676 Hz까지 조절되는 것을 확인할 수 있
다. 
한편, 식 (4.48), (4.51)의 정보를 최소화하기 위한 방법으로 다음과 같이 온 
상태 셀 캐패시터 전압과 가중치를 이용한 값을 옵셋 전압으로 이용하는 방법
을 적용할 수 있다. 
 ( 1)offset xv v k  .                          (4.53) 
이 경우, 스위칭 주파수 저감을 위해서 사용해야 하는 캐패시터 용량에 대
한 가중치는 다음과 같다. 
1) 암 전류 > 0 
   10 1 1xv k     .        (4.54) 
2) 암 전류 < 0 
   10 1 1xv k     .                        (4.55) 
즉, 암 전류의 부호에 따라 (4.53)의 옵셋 값과 (4.54), (4.55)의 가중치를 사용
해야 하며, 이러한 옵셋 전압 값과 가중치는 온 상태 셀 캐패시터 전압에 가
중치를 곱하는 것과 등가이다. 이는 암 전류가 양일 때는 온 상태 셀 캐패시
터 전압에 1보다 작은 전압 가중치를 곱하고 암 전류가 음일 때는 1 보다 큰 
전압 가중치를 곱해서 평균 스위칭 주파수를 감소시킬 수 있음을 의미한다. 
이렇게 셀 캐패시터 전압에 가중치를 곱한 방법은 참고문헌 [117]과 동일하다. 
이렇듯 본 논문에서 제안한 스위칭 주파수 저감 원리를 이용할 경우, 여러 가
지 스위칭 주파수 저감 방법을 응용 및 구현 가능하다. 
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간단히 앞에서 언급한 두 방법, 옵셋 전압 값을 이용하는 방법과 셀 캐패시
터 전압에 가중치를 곱하는 방법을 서로 비교할 수 있다. 암 전류가 양일 때, 
전압 가중치를 이용하는 방법을 (4.50)에 대입하면 (4.56)과 같고 옵셋을 이용
하는 방법을 (4.50)에 대입하면 (4.57)과 같다. 









  .                    (4.56) 
    1 offsetx x
arm s arm s
vC v k v k
m C
i T i T
   .                       (4.57) 
식 (4.56)과 같이 가중치를 이용하는 방법의 경우, 옵셋 전압 값을 이용하는 
방법과 달리 오프 상태 셀 캐패시터 전압에 따라 스위칭 유지 시간이 변하게 
된다. 즉, 전압이 클수록 스위칭을 오래 유지하는 특성을 보이는 데, 이는 양
의 암 전류가 전압이 클 때 캐패시터에 도통되는 시간이 길어짐을 뜻하므로 
캐패시터의 최대 전압이 증가할 가능성이 존재한다. 이러한 셀 캐패시터의 최
대 전압은 곧 스위칭 소자의 내압 정격을 뜻하게 되므로 옵셋 전압을 사용하
는 방식이 가중치를 이용하는 방법에 비해 유리함을 알 수 있다. 본 논문에서




그림 4.9 평균 스위칭 주파수에 따른 셀 캐패시터의 최대 전하량. 
 
그림 4.9에 그림 4.8과 같은 조건 하에서 평균 스위칭 주파수 대비 셀 캐패
시터의 정규화된 최대 전하량을 도시하였다. 순환 전류 직류 성분이 최대 값
을 가지는  는 0이므로 암 전류가 양인 구간이 길어지게 된다. 그림에서 볼 
수 있듯이 최대 전하량이 옵셋 전압 값을 이용할 때보다 가중치를 이용할 때, 
더 커지는 것을 보여준다. 
 
4.3 셀의 최대 전압 저감 방법 
3장에서 한 암의 최대 에너지 맥동에 대해서 언급하였고, 그림 3.13을 통해 
그 에너지 맥동은 위상각,  가 / 2  rad또는 / 2  rad일 때 가장 큼을 보였
다. 하지만 실제 셀 캐패시터 혹은 스위칭 소자를 선정하는 데 있어서는 셀 












캐패시터의 최대 전압이 중요하다. 이를 위해, 순환 전류를 직류로 제어하고 






에 대해 정규화 
시킨 값, maxxPU 로 그림 4.10에 도시하였다. 
 
그림 4.10 전압 변조 지수와 위상각에 따른 정규화된 암 에너지 첨두치 maxxPU . 
 
그림 4.10에서 확인할 수 있듯이 전압 변조 지수가 1이고, 위상각이 / 2 일 
때, 최대 1.2475의 에너지 첨두치를 가지게 되는 것을 확인할 수 있다. 전압 
정렬 방법은 이러한 암 에너지를 각 셀에 고르게 분포시키는 것으로, 스위칭 
주파수 저감 운전 시에도 이는 동일하게 적용된다. 따라서, 스위칭 주파수 저
감 운전 시에도 위상각이 / 2 rad일 때, 셀 캐패시터 전하량이 최대 값을 갖
게 된다. 이를 위해 스위칭 주파수에 대한 셀 캐패시터 최대 전하량을 위상각 

















와 마찬가지로 전압 여유율,  는 1.21, 암 당 셀의 개수는 220개, 전압 변조 
지수는 0.8로 가정하였으며 샘플링 주파수는 10 kHz로 설정하였다. 그림 4.11 
및 그림 4.12에서 볼 수 있듯이, 셀 캐패시터의 정규화된 최대 전하량이 위상
각이 / 2 rad 일 때 최대 값을 가짐을 볼 수 있다. 하지만 평균 스위칭 주파
수가 기본파 주파수에 가까워질수록 혹은 기본파 주파수 이하일 때, 위상각이 
0 rad 일 때 셀 캐패시터 최대 전하량이 위상각이 / 2 rad 일 때의 최대값에 
근접함을 확인할 수 있다. 이는 위상각이 0 rad 일 때, 암 전류의 직류 성분이 
최대가 되므로 개별 셀 도통 구간이 길어질수록, 즉 스위칭 주파수 낮아질수
록 셀 캐패시터 최대 전하량이 증가함을 의미한다. 또한, 위상각이 / 2 rad, 
/ 2 rad 인 운전 영역은 전력을 송 수전하지 않는 구간으로써 전력을 송 수
전하는 주요 운전 영역인 0 rad,   rad 에 비해 그 운전 빈도가 낮다. 따라서, 
주요 운전 영역인 위상각 0 rad,   rad 일 때 스위칭 주파수 저감 운전이 필요
하며 위상각이 / 2 rad 일 때는 다소 높은 스위칭 주파수에서 운전할 수 있다
고 생각할 수 있다. 따라서, 본 장에서는 주요 운전 영역이며 스위칭 주파수 
저감 운전 시 셀 캐패시터 전하량의 최대값이 증가하는 위상각이 0 rad 일 때, 
셀 캐패시터 최대 전하량 저감에 관해 논하며, 위상각 / 2 rad 일 때의 운전





그림 4.11 직류 순환 전류 사용 시, 위상각 및 평균 스위칭 주파수에 따른 정
규화된 셀 캐패시터의 최대 전하량. 
 
그림 4.12 직류 순환 전류 사용 시, 평균 스위칭 주파수(50 ~ 1000 Hz)에 따른 












































4.3.1 2고조파 순환 전류 주입 
한편, 3.2.1에서 언급한 2고조파 순환 전류를 주입하여 셀 캐패시터 최대 전
압을 감소시킬 수 있다. 이러한 2고조파 전류를 포함한 순환 전류는 다음과 
같다. 
 cos cos 2
2 2
m m m m
xo s
dc dc
V I V I
i k t
V V
     .       (4.58) 
앞서 언급했듯이 k를 조절할 경우 캐패시터 전압 맥동의 크기를 조절할 수 







에 대해 정규화 시킨 값, maxxPU  를 그림 4.13에 도시하였
다. 
 























그림 4.13에서 단상 전력 보상 방법과 준최적 2고조파 순환 전류를 주입을 
비교하였을 때, 셀 캐패시터 최대 전압 차이는 그리 크지 않다는 것을 알 수 
있다. 즉, 준최적 2고조파 순환 전류를 주입하였을 때, 전압 맥동은 감소시킬 
수 있지만 셀 캐패시터의 최소 전압을 증가시킨다. 전압 변조 지수가 1일 때 
그 값을 비교해보면 다음과 같다. 
1) 위상각   rad 
A. 순환 전류 직류 제어 : max 0.6492xPU   
B. 단상 전력 보상 : max 0.3333xPU   
C. 준최적 2고조파 순환 전류 : max 0.2602xPU   
2) 위상각 / 2  rad 
A. 순환 전류 직류 제어 : max 0.7485xPU   
B. 단상 전력 보상 : max 0.6654xPU   
C. 준최적 2고조파 순환 전류 : max 0.6071xPU   
3) 위상각 0  rad 
A. 순환 전류 직류 제어 : max 0.6492xPU   
B. 단상 전력 보상 : max 0.3386xPU   
C. 준최적 2고조파 순환 전류 : max 0.2602xPU   
4) 위상각 / 2  rad 
A. 순환 전류 직류 제어 : max 1.2475xPU   
B. 단상 전력 보상 : max 0.6654xPU   
C. 준최적 2고조파 순환 전류 : max 0.5351xPU   
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또한, 2고조파 순환 전류 가중치를 뜻하는 k가 증가할수록 암 전류의 크기가 
증가하므로, 스위칭 소자의 전류 정격에 유의하여 k를 선정해야 한다. 
 
그림 4.14 2 고조파 순환 전류 가중치와 위상각에 따른 정규화된 최대 암 전류 
크기. 
 
그림 4.14 에 전압 변조 지수가 1일 때, 위상각과 2고조파 순환 전류의 가중
치를 뜻하는 k를 0 ~ 2까지 변화시키며 이에 따른 암 전류의 최대값을 정격 부
하 전류 mI 에 대해 정규화시켜 도시하였다. 그림에서 볼 수 있듯이, 암 전류
의 크기는 가중치가 클수록 증가하며, 그 크기는 위상각이 0 rad,   rad 일 때 
최대가 됨을 볼 수 있다. 이를 변조 지수가 1이고 위상차가 0 rad 일 때, 정규

























그림 4.15 2 고조파 순환 전류 가중치에 따른 정규화된 최대 암 전류 크기(위
상각 0 rad). 
 
그림4.15에서 볼 수 있듯이, 준최적 2고조파 순환 전류 주입 시(k=1.7)에는 
스위칭 소자의 정격 전류가 실제 부하 정격 전류보다 17.5% 커야 하고, 단상 
전력 보상 방법의 경우(k=1), 스위칭 소자의 정격 전류가 실제 부하 정격 전류
와 동일해야 한다. 이러한 점을 감안해서 본 논문에서는 2고조파 순환 전류의 
가중치, k를 셀 캐패시터 최대 전압 감소를 위해 1로 사용한다. 
단상 전력 보상 방법을 사용하였을 경우, 위상각 및 평균 스위칭 주파수에 
따른 정규화된 최대 전하량은 그림 4.16과 같다. 
 
 









































































































































므로 평균 셀 캐패시터의 전하량과 같다. 즉, 앞 서 언급했듯이 평균 셀 캐패
시터의 전하량 기준으로 k=1 의 2고조파 순환 전류 주입 시, 전압 변조 지수 
0.8 일 때, 위상각 0 rad에서 셀 캐패시터의 최대 전하량이 순환 전류 직류 제
어 시보다 26% 로 감소하고, 위상각 / 2  rad 에서 33 %로 감소한다. 마찬가
지로 그림 4.17 (b)에서 볼 수 있듯이 100 ~ 500 Hz의 스위칭 주파수 구간에서
는 스위칭 주파수가 100 Hz로 감소할수록 셀 캐패시터의 최대 전하량이 증가
하게 된다. 하지만 역시 2고조파 순환 전류 주입 시, 최대 전하량 저감의 효과
가 크게 나타남을 볼 수 있다. 평균 스위칭 주파수가 100 Hz 일 때, 2고조파 
순환 전류 주입 시, 위상각 0 rad에서 셀 캐패시터의 최대 전하량이 순환 전류 
직류 제어 시보다 24% 로 감소하고, 위상각 / 2  rad 에서 15 %로 감소한다. 
그림 4.17 (c)에서 볼 수 있듯이, 그 스위칭 주파수가 70 Hz 인 경우, 2고조파 
순환 전류 주입 시 위상각 0 rad에서 셀 캐패시터의 최대 전하량이 12% 로 감
소하고, 위상각 / 2  rad 에서 18.8 %로 감소한다. 하지만, 같은 2고조파 순환 
전류 주입 시의 100 Hz 일 때와 비교할 때, 최대 전하량이 커지게 됨을 알 수 
있다. 이는 스위칭 주파수가 낮아질수록 암 전류가 셀 캐패시터에 도통되는 
구간이 길어지게 되므로 2고조파 순환 전류 주입으로 인해 추가 되는 양의 암 
전류 성분이 영향을 미치게 되기 때문이다.  
이는 다음과 같이 위상각이 0 rad 이고 평균 스위칭 주파수가 100 Hz, 80 Hz 








그림 4.18 2 2고조파 순환 전류 주입(k=1) 시, 시간에 따른 정규화된 셀 캐패시
터의 전하량 맥동 파형. 





그림 4.18은 한 암을 구성하는 모든 셀 캐패시터의 전하량, 220개의 셀 캐패
시터의 정규화된 전하량 맥동의 파형을 나타낸다. 이는 곧 220개 셀 캐패시터
의 전압 맥동과 동일하다. 평균 스위칭 주파수가 100 Hz 인 그림 4.18 (a)와 비
교할 때, 평균 스위칭 주파수가 80 Hz인 그림 4.18 (b)에서 2고조파 순환 전류
를 구성하는 양의 전류 도통 구간 증가로 인해 셀 캐패시터의 전하량 첨두치
가 증가하게 되는 것을 볼 수 있다. 
4.3.2 가상 전압을 활용한 최대 전압 변동량 저감을 위한 방법 
2고조파 순환 전류 주입 시, 양의 암 전류 증가로 인해 스위칭 주파수가 기
본파 주파수와 가까울수록 2고조파 순환 전류에 의한 셀 캐패시터의 최대 전
하량 감소 효과가 크지 않다. 따라서, 2 고조파 순환 전류 주입 시, 100 Hz 미
만인 구간에서 이러한 양의 암 전류에 의한 영향을 줄이고 최대 전압 변동량 
저감을 위해 다음과 같은 방법을 제안할 수 있다.  
4.2.2에서 언급했듯이 스위칭 상태 유지를 의미하는 m 이 커질수록 셀 캐패
시터에 암 전류가 도통 시간이 길어지게 된다. 따라서, 암 전류가 양인 구간에
서 m이 커질수록 셀 캐패시터의 전압은 증가하고, 암 전류가 음인 구간에서 
m이 커질수록 셀 캐패시터의 전압은 감소하게 된다. 한편, 셀 캐패시터의 최
대 전압은 곧 스위칭 소자의 내압 정격을 의미하므로 셀 캐패시터의 최대 전
압을 감소시키기 위해 위에서 언급한 원리를 이용할 수 있다. 즉, 암 전류가 
양인 구간의 m을 작게하고 암 전류가 음인 구간의 m을 크게 하는 것이 그것
이다. 이를 위해 4.2.2에서 언급한 가상 전압을 이용하여 그 일반화된 방법을 
제안할 수 있다. 암 전류가 음일 때 m이 양일 때 m보다 커야하므로 (4.42), 
(4.44)를 이용하면 암 전류의 크기 및 온/오프 셀의 전압차,    1x xv k v k  가 
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같다는 조건하에서 다음과 같은 식이 성립한다. 
         1 1 1 2
1 2
cell x x offset cell x x offset
arm s arm s
C v k v k v C v k v k v
i T i T 
      .     (4.59) 
여기서 1 , 1offsetv 은 암 전류가 양일 때의 가중치 및 옵셋 전압 값, 2 , 
2offsetv 는 암 전류가 음일 때의 가중치 및 옵셋 전압 값을 의미한다. 이를 정리
하면 다음과 같다. 
         1 1 1 2
1 2
x x offset x x offsetv k v k v v k v k v
 
     .      (4.60) 
따라서, 식 (4.42), (4.44)의 관계가 성립한다면 스위칭 주파수 저감 운전이 
가능하고 셀 캐패시터의 암 전류가 음일 때의 m이 양일 때의 m 보다 크게 되
어 셀 캐패시터 최대 전압의 감소가 가능해진다. 이를 본 논문에서 사용한 옵
셋 전압 만을 사용하는 스위칭 주파수 저감 방식에 적용하면 다음과 같은 관
계가 성립해야 한다. 
 1 2offset offsetv v  .             (4.61) 
여기서 1offsetv 은 음의 값이며 2offsetv 는 양의 값을 갖는다. 이와 같이 전류의 
방향에 따라 서로 다른 옵셋 전압 값을 갖는, 차등 옵셋 값을 적용한 스위칭 
주파수 저감 방법을 다음과 같이 요약될 수 있다. 
1) 암 전류 > 0 
1 0offsetv   : 전압이 상승하는 구간이므로 스위칭 주파수를 증가시켜 최대한 




2) 암 전류 < 0 
2 0offsetv   : 전압이 감소하는 구간이므로 전압 감소량을 증가시켜 스위칭 주
파수를 감소시켜야 한다. 이를 위해 2offsetv 의 절대값을 크게 하여 스위칭 주파
수를 감소시킨다. 
 
그림 4.19 옵셋 전하량 값 차이에 따른 평균 스위칭 주파수 변화. 
 
그림 4.19에서 offsetQ 은 mI 에 대해 정규화된 옵셋 전압 값, 1offsetv 의 전하량을 
의미하며, diffQ 는 1offsetv 의 절대값과 2offsetv 의 절대값 간의 차이를 정규화된 전
하량으로 나타낸 것이다. 그림에서 볼 수 있듯이, 평균 스위칭 주파수는 offsetQ
에 의해 결정되며 diffQ 는 거의 스위칭 주파수에 영향을 미치지 않는다. 즉, 고
정된 offsetQ 에서 diffQ 로 조절할 수 있는 스위칭 주파수에는 한계가 있다. 그림 









































































앞에서 언급했듯이 위상각 0 rad 부근에서 암 전류의 직류 성분이 가장 크기 
때문에 스위칭 주파수 저감 운전이 필요하다. 그림 4.20 (a)에서 볼 수 있듯이 
위상각 0 부근에서 평균 스위칭 주파수 구간이 100~500 Hz의 구간인 경우에는 
차등 옵셋 값 적용 유무에 따른 차이가 거의 없음을 확인할 수 있다. 하지만 
그림 4.20 (b)에서 볼 수 있듯이 스위칭 주파수가 기본파 주파수에 가까운 
70~100 Hz인 구간에서는 그 차이가 존재함을 확인할 수 있다. 위상각이 0 rad
이고 스위칭 주파수가 100 Hz 일 때, 차등 옵셋 값을 적용하지 않을 경우, 최
대 전하량 값은 0.0007이고 차등 옵셋 값을 적용한다면 0.00057이다. 스위칭 
주파수가 70 Hz 일 때, 차등 옵셋을 적용하지 않을 경우, 최대 전하량 값은 
0.00098 이고 차등 옵셋을 적용한다면 0.00082 이다. 즉, 해당 구간에서 약  
20 %의 최대 전하량 저감 효과를 보이게 됨을 알 수 있다. 이를 통해 본 논문
에서 제안한 차등 옵셋 적용은 MMC의 평균 스위칭 주파수를 거의 기본파 주
파수와 가깝게 운전할 때에만 유효함을 알 수 있다.  
위상각이 0 rad 이고 평균 스위칭 주파수가 80 Hz 일 때, 시간 축에 따른 셀 







그림 4.21 2 차등 옵셋 적용 유무에 따른, 시간에 대한 정규화된 셀 캐패시터
의 전하량 맥동 파형 (80 Hz의 평균 스위칭 주파수). 







그림 4.18과 같이 그림 4.21에 한 암을 구성하는 모든 셀 캐패시터의 전하량, 
220개의 셀 캐패시터의 시간에 대한 정규화된 전하량 맥동의 파형을 나타내었
다. 그림 4.21 (a)와 그림 4.21 (b)를 비교할 때, 차등 옵셋 값을 적용한 경우 그 
전하량 최소치를 감소시키는 대신 최대치 역시 감소시켜 적용하지 않은 경우
에 비해 전체적인 파형이 아래로 이동하는 것을 확인할 수 있다. 이러한 작용
으로 인해 차등 옵셋 적용은 낮은 스위칭 주파수 운전 시, 셀 캐패시터에 도
통하는 양의 2고조파 순환 전류에 의한 영향을 최소화하게 된다. 즉, 셀 캐패
시터의 평균 전압 맥동은 유지하되, 최대 전압과 최소 전압을 모두 감소 시키
는 작용을 한다. 
 
4.4 제안 전압 합성 방법 
4.4.1 제안 전압 합성 방법 
 
NLM 방법을 이용한 전압 합성 방법은 3장에서 언급한 레벨 천이 PWM과 
유사하며, 레벨 천이 PWM 방법과의 차이점은 4.1.2절에서 언급했듯이 통류율
을 그와 가장 근접한 정수로 변환하는 것이다. 이를 4.2절에서 제안한 스위칭 






그림 4.22 NLM 방법 및 스위칭 주파수 저감 방법 사용 시, 상단 암 개별 셀 
간의 전압 균형 및 전압 합성을 위한 순서도(셀 평균 전압 이용). 
 
 
암 전류 > 0
셀 캐패시터 가상 전압
오름 차순 정렬

















































1k k  1k k yes yes
yes no
no no
셀 캐패시터 가상 전압
계산 식(4.48)





그림 4.23 NLM 방법 및 스위칭 주파수 저감 방법 사용 시, 상단 암 개별 셀 
간의 전압 균형 및 전압 합성을 위한 순서도(직류단 전압 이용). 
 
정리하면, 레벨 천이 PWM 및 NLM 방법을 사용할 경우, 스위칭 주파수 저
감 운전을 포함한 전압 합성 방법은 다음과 같은 단계를 거치게 된다. 
1) 통류율 계산 
A. 셀 평균 전압 계산 (직류단 전압 이용할 경우, 생략)  
B. 식 (4.7), (4.8) 과 같이 평균 전압 혹은 직류단 전압과 전압 지령을 
이용하여 개별 셀의 통류율의 합 계산 
C. NLM 사용할 경우, (4.9), (4.10)과 같이 통류율의 합에 반올림 
2) 셀 캐패시터 가상 전압 계산 














































B. 암 전류 < 0 : 식 (4.51)을 만족하는 가상 전압 계산 
3) 캐패시터 전압을 이용한 셀 정렬 (셀 캐패시터 전압 균형 제어) 
A. 암 전류 > 0 : 가장 낮은 가상 전압을 갖는 셀부터 오름차순 정렬 
B. 암 전류 < 0 : 가장 높은 가상 전압을 갖는 셀부터 내림차순 정렬 
4) 개별 셀의 통류율 결정 
A. 레벨 천이 PWM 방법의 경우, 정렬된 순서대로 통류율 배치. 
  통류율의 합 중, 정수 부분은 한 샘플링 동안 온 상태 유지하
는 셀의 개수를 뜻하며 소수 부분은 나머지 한 셀의 PWM을 위한 
통류율을 뜻한다. 
B. NLM 방법의 경우, 소수 부분은 존재하지 않으므로 PWM은 하지 
않는다. 
전압 합성을 위해 직류단 전압을 이용할 경우, 실제 합성되는 전압에는 셀 
캐패시터 전압의 맥동 성분이 포함되므로 암 전압 지령과 오차가 존재하게 된
다. 
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xP cu on cu
k
v v D v 

   .                       (4.64) 
여기서 kcuv 는 k 번 째 셀의 전압을 뜻하며, 
1onN
cuv
 은 펄스 폭 변조를 하는 셀
을 뜻한다. NLM 방법을 사용하는 경우, 소수 부분은 존재하지 않으므로 onD
은 0이 된다. 
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        .         (4.65) 
만약 상단 암 셀 캐패시터의 전압이 균형적으로 제어되고 있어서 모두 같다
고 가정하면 그 전압은 상단 암 셀 캐패시터 평균 전압, avgcuv 와 동일하므로 다
음과 같이 쓸 수 있다. 
* avg avgdc dc
xP xP on on on cu on cu
V V
v v N D N v D v
N N
  
         .         (4.66) 





류 성분에 대한 오차는 존재하지 않는다. 하지만 3장에서 언급했듯이 셀 캐패
시터의 평균 전압에는 기본파 및 2고조파 성분이 지배적으로 존재하기 때문에 
실제 암 전압 지령과 합성되는 전압 사이에는 기본파 및 2고조파 전압 오차가 
존재하게 된다. 이러한 전압 합성 오차는 3장에서 설계한 부하 전류 제어기 
및 순환 전류 제어기에 전압 외란으로 존재하며 제어기의 내부 전압 외란에 
대한 동특성 및 전류 추종 성능에 악영향을 미치게 된다. 이러한 단점을 보완
하기 위해 셀 캐패시터 평균 전압을 전압 합성에 이용할 경우, 마찬가지로 상









xu xP xP on on on onavg
k cu
D N D v N D N D
v
     정수, 소수) .    (4.67) 
따라서 상단 암 전압 지령은 (4.68)과 같고 실제 합성되는 전압은 (4.69)와 
같다. 
* avg avg







xP cu on cu
k
v v D v 

   .                       (4.69) 
마찬가지로 NLM 방법을 사용하는 경우, 소수 부분은 존재하지 않으므로 
onD 은 0이 된다. 따라서 실제 전압 지령과 합성되는 전압의 차는 (4.70)으로 







xP xP on cu on cu cu on cu
k
v v N v D v v D v 

        .          (4.70) 
식 (4.70)에서 알 수 있듯이 상단 암 셀 캐패시터의 전압이 완벽하게 균형적
으로 제어되고 있어서 모두 같다고 가정하면 그 전압 합성 오차가 0이 되는 
것을 알 수 있다. 
레그 평균 전압 제어기 및 암 균형 전압 제어기는 셀 캐패시터의 평균 전압
을 제어하며 개별 셀 캐패시터 전압은 정렬에 의해 균형적으로 제어된다. 하
지만, 4.2절에서 제안한 스위칭 주파수 저감 방식을 이용할 경우, 스위칭 주파
수가 낮아질수록 암 전류가 캐패시터를 도통하는 구간이 서로 달라지게 되므
로 개별 셀 간의 전압 차이가 커지게 된다. 즉, 셀 평균 전압과 개별 셀 간의 
전압 차이가 증가하게 된다. 따라서, 식 (4.70)에서 볼 수 있듯이, 셀의 평균 
전압과 개별 셀 전압의 차이가 클수록 암 전압 지령과 실제 합성되는 전압간
의 오차는 스위칭 주파수가 낮아질수록 커지게 되며 이러한 전압 합성 오차는 
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마찬가지로 부하 전류 제어기 및 순환 전류 제어기에 전압 외란으로 존재하게 
된다. 따라서, 스위칭 주파수 저감 방법을 이용할 경우, 이러한 전압 외란은 
전체 제어기의 내부 전압 외란에 대한 동특성 및 전류 추종 성능을 저하시키
므로 상전류 전 고조파 왜곡율에 악영향을 미친다. 여기서, 제어기의 동특성이
란 내부 전압 외란에 대한 제어기의 응답을 의미한다. 즉, 지령 혹은 외부 외
란에 대한 제어기의 응답이 전압 합성 오차로 인한 내부 전압 외란으로 인해 
그 응답 특성이 늦어지게 되며, 이는 실제 설계된 제어기의 대역폭을 만족시
키지 못함을 의미한다. 또한, 이러한 동특성 저하는 정상 상태에서 4.2.2절에서 
제안한 방법을 통해 스위칭 주파수를 변경시킬 경우, 앞서 언급한 전압 합성 
오차로 인해 스위칭 주파수 절환 구간에서 내부 전압 외란으로 인한 정상 상
태로의 수렴 속도의 감소를 야기한다. 본 논문에서는 이를 해결하기 위해 스
위칭 주파수 저감 운전에 영향을 받지 않는 새로운 전압 합성 방법을 제안한







xP cu on cu
k
v v D v 

   .                   (4.71) 
즉, 실제 합성되는 전압은 (4.71)로 표현되므로 전압 지령 또한 이와 동일하
게 만드는 것이 제안 방법의 핵심이다. 이를 구현하기 위해 스위칭 주파수 저
감 운전을 포함한 제안 전압 합성 방법은 다음과 같은 단계를 거치게 된다. 
1) 셀 캐패시터 가상 전압 계산 
A. 암 전류 > 0 : 식 (4.48)을 만족하는 가상 전압 계산 
B. 암 전류 < 0 : 식 (4.51)을 만족하는 가상 전압 계산 
2) 캐패시터 전압을 이용한 셀 정렬 (셀 캐패시터 전압 균형 제어) 
A. 암 전류 > 0 : 가장 낮은 가상 전압을 갖는 셀부터 오름차순 정렬 
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B. 암 전류 < 0 : 가장 높은 가상 전압을 갖는 셀부터 내림차순 정렬 
3) 개별 셀의 통류율 결정 (레벨 천이 PWM 사용 시) 









   와 같이 계산한다. 
B. 그 암 전압 지령과 k-1 개의 셀 캐패시터 전압의 합간의 오차 값, 
errv 이 k 번째 셀 캐패시터 전압보다 큰 경우, k 번째 셀은 온 상태
로 설정한다.  ( kerr cv v ) 
C. 그 암 전압 지령과 k-1 개의 셀 캐패시터 전압의 합간의 오차 값, 
errv 이 k 번째 셀 캐패시터 전압보다 작은 경우, k 번째 셀은 PWM을 
이용하여 전압을 합성하며 ( kerr cv v ), 그 통류율은 errv 를 k 번째 셀
의 전압으로 나눈 값이다. ( / kon err cD v v ). 
4) 개별 셀의 통류율 결정 (NLM 방법 사용 시) 









   와 같이 계산한다. 
B. 그 암 전압 지령과 k-1 개의 셀 캐패시터 전압의 합간의 오차 값, 
errv 이 k 번째 셀 캐패시터 전압의 반보다 큰 경우, k 번째 셀은 온 
상태로 설정한다.  ( / 2kerr cv v ) 
레벨 천이 PWM 방법과 NLM 방법 사용 시, 가장 큰 차이점은 errv 와 k 번
째 셀 캐패시터 전압과의 비교 부분이다. 레벨 천이 PWM 방법에서 PWM 을 
 
149
수행하는 셀을 위한 통류율은 / kerr cv v 와 같이 계산되는 데, NLM 방법은 이렇
게 계산된 통류율의 반올림한 값을 해당 셀에 적용하게 된다. 즉, 그 암 전압 
지령과 k-1 개의 셀 캐패시터 전압의 합간의 오차 값, errv 이 k 번째 셀 캐패시
터 전압보다 작고 k 번째 셀의 통류율이 0.5 보다 클 경우, 해당 셀은 온 상태
가 된다. 이는 곧 / 2kerr cv v 과 동일한 의미를 가지므로 구현의 간단함을 위
해 errv 와 k 번째 셀 캐패시터 전압의 반값과 비교하여 해당 셀의 온/오프를 
결정할 수 있다. 레벨 천이 PWM 의 경우, 그림 4.24, NLM 방법의 경우, 그림 
4.25와 같이 순서도를 이용하여 도시할 수 있다. 
 
 
그림 4.24 레벨 천이 PWM 방법 및 스위칭 주파수 저감 방법 사용 시, 상단 
암 개별 셀 간의 전압 균형 및 전압 합성을 위한 순서도(제안 방법). 
 

















































그림 4.25 NLM 방법 및 스위칭 주파수 저감 방법 사용 시, 상단 암 개별 셀 
간의 전압 균형 및 전압 합성을 위한 순서도(제안 방법). 
 
직류단 전압 혹은 셀 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법과 비교할 때, 개
별 셀에 통류율을 부여하기 위한 순서는 거의 유사하다. 하지만, 제안 방법은 
개별 셀 통류율의 합을 계산하지 않고, 단순히 개별 셀 전압 정보를 이용한다
는 점에서 그 차이가 존재한다. 따라서, 직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법
과 유사한 구현 난이도를 갖고 있으며, 셀 평균 전압을 이용한 전압 합성 방
법에 비해서는 그 구현이 더 용이하다. 이러한 구현의 용이성과 더불어 본 논
문에서 제안한 전압 합성 방법을 사용한다면 레벨 천이 PWM 방법에서는 이
상적인 경우 전압 합성 오차는 존재하지 않으며, NLM방법에서는 전압 오차는 




















































성 방법에 비해 제어기의 내부 전압 외란에 대한 동특성 및 전류 추종 성능을 
향상시킬 수 있다. 즉, 다른 두 가지의 전압 합성 방법이 스위칭 주파수에 영
향을 크게 받는 것과 달리 본 논문에서 제안한 전압 합성 방법은 스위칭 주파
수에 무관하게 전압을 합성할 수 있다.  
 
4.4.2 개별 셀 사고 시, 제안 전압 합성 방법의 동작 
MMC 시스템의 주요 특징 중 하나는 각 셀의 고장(fault) 시, 해당 고장 셀
만 우회(bypass)시킴으로써 전체 시스템에 큰 영향을 주지 않고, 연속적인 정
상 운전이 가능하다는 것이다. 이를 위해 MMC 시스템은 셀의 여유율
(redundancy)이 존재하도록 설계된다. 셀 고장 시, 해당 셀은 우회되므로 전압 
출력을 할 수 없다. 따라서 전압 합성 시, 고장 셀은 고려되지 않아야 한다. 
고장 셀을 고려하지 않기 위해 개별 셀의 통류율을 결정할 때, 고장 여부를 
판단하는 부분이 포함되어야 한다. 즉, 해당 셀이 고장 상태가 아니라면 온 상
태로 설정하고, 고장 상태라면 다음 정렬 셀에서 다시 고장 여부를 판단한 후, 
셀을 온 상태로 설정해야 한다. 









 은 MMC 시스템이 셀의 여유율을 가지고 설계되었으므로 고장 시
에도 고장 전과 같은 값을 가져야 한다. 즉, 개별 셀 통류율의 합을 구할 때 
고장 셀을 고려해야 한다. 예를 들어, 여유율이 10%인 110개의 셀에서 100개
의 셀을 온 상태로 만들어야 한다면, 10개의 셀이 고장 상태로 존재해도 고장 
전과 같이 100 개의 셀을 온 상태로 만들어야 한다. 이 때, 고장 여부를 판단
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한다면 정확히 100 개를 온 상태로 만들어 고장 전과 같이 연속적인 운전이 
가능하다. 
직류단 전압을 이용하는 기존 전압 합성 방법의 경우, 개별 셀 통류율의 합
은 (4.62)와 같다. x 개의 셀 고장 후에 고장 셀을 제외한 전체 셀의 개수는 







  이다. 따라서, x
개의 셀 고장 후에 개별 셀 통류율의 합은 (4.72)와 같으며 이는 고장 전 개별 
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.           (4.72) 
 
즉, 직류단 전압을 이용하는 기존 전압 합성 방법의 경우, 셀의 고장 여부만 
판단한다면 개별 셀 통류율의 합을 별도로 수정하지 않아도 고장 전과 같은 
운전이 가능함을 의미한다. NLM 방법을 사용한다고 가정할 때, 셀의 고장을 




그림 4.26 고장 셀을 고려한 상단 암 개별 셀 간의 전압 균형 및 전압 합성을 
위한 순서도(직류단 전압 이용). 
 
셀의 평균 전압을 이용하는 기존 전압 합성 방법의 경우, 개별 셀 통류율의 
합은 (4.68)과 같다. 마찬가지로 x 개의 셀 고장 후에 고장 셀을 제외한 전체 
셀의 개수는 N x 이며, 이 때의 셀 캐패시터 평균 전압은 고장 셀을 제외한 
후, 다음과 같이 계산해야 한다. 
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  .         (4.73) 
 
암 전류 > 0
셀 캐패시터 가상 전압
오름 차순 정렬





































1k k  1k k yes yes
yes no
no no
셀 캐패시터 가상 전압
계산 식(4.48)






















 은 정상 상태 셀의 캐패시터 전압의 합을 뜻한다. 만약, 고장 
셀 캐패시터 전압의 합이 평균 전압과 고장 셀 캐패시터 개수의 곱과 같다면 
(4.74)에서 계산된 셀 평균 전압은 고장 전 셀 캐패시터 평균 전압과 같다. 이
는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
 
1 1 1
N N x N
avg avg k k avg k
cu cu cu cu cu cu
k k k N x
N v N x v v v x v v

    
           .    (4.74) 
하지만, 실제 고장 셀 캐패시터 전압은 평균 전압과 차이가 존재하므로 위
의 식은 성립하지 않는다. 이는 셀 캐패시터 평균 전압을 이용하여 전압 합성
을 한다면, 셀의 고장 여부 판단과 더불어 셀 캐패시터 평균 전압을 계산할 
때도 고장 셀을 제외해야 함을 의미한다. 즉, 구현 난이도가 직류단 전압을 이
용할 때보다 상승하게 된다. NLM 방법을 사용한다고 가정할 때, 셀의 고장을 






그림 4.27 고장 셀을 고려한 상단 암 개별 셀 간의 전압 균형 및 전압 합성을 
위한 순서도(셀 캐패시터 평균 전압 이용). 
 
한편, 제안 전압 합성 방법을 이용할 경우에는 개별 셀 통류율의 합을 계산
하지 않고, 단순히 개별 셀 전압 정보를 이용하게 된다. 따라서, 셀의 고장 여
부 판단만 한다면 고장 전과 동일한 운전이 가능하다. NLM 방법을 사용한다












































1k k  1k k yes yes
yes no
no no







1m m  1m m 
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그림 4.28 고장 셀을 고려한 상단 암 개별 셀 간의 전압 균형 및 전압 합성을 
위한 순서도(제안 전압 합성 방법). 
 
정상 동작 시와 마찬가지로 제안 방법은 개별 셀 통류율의 합을 계산하지 
않고, 단순히 개별 셀 전압 정보를 이용하게 된다. 따라서, 직류단 전압을 이
용한 전압 합성 방법과 유사한 구현 난이도를 갖고 있으며, 셀 평균 전압을 

















































4.5 모의 실험 결과 
모의 실험을 수행하기 위해 400 MVA 의 용량과 선간 전압 200 kVrms의 60 
Hz계통 송전단을 가정하였다. 최대 전압 변조 지수를 0.8로 놓고  400 kV의 
직류 송전단을 갖는 MMC 시스템을 가정하였다. 먼저, MMC 시스템의 암 당 
셀의 개수 공칭(nominal) 값은 200 개로 설정하였고, 셀 고장 시 시스템의 연
속적인 운전을 위해 셀의 여유분을 10%로 가정하여 총 220개의 암 당 셀의 
개수로 선정하였다. 또한, 4.1.2절에서 언급하였듯이, 직류단 전압과 한 암의 셀 
캐패시터 전압의 합 사이의 여유율,  은 1.1로 가정하였다. 여유분의 셀이 모
두 고장 상황이 발생하여 한 암 당 운전하는 셀의 개수가 200개가 되었을 때
도 연속적인 운전이 가능하도록, 한 셀 캐패시터의 직류 전압은 
 /c dcv V N  으로 계산되는 2200 V로 설정하였다. 따라서, 정상 동작 시에 
실제 여유율은 1.21이 된다. 한편, 순환 전류를 직류로 제어하고 있을 때, 한 






에 대해 정규화 시킨 값, xPE
는 전압 변조 지수가 0.8이고, 위상각이 / 2 일 때, 최대 1.2475 를 가지게 된
다. 따라서, 셀 캐패시터 최대 허용 전압을 공칭 전압인 2200 V의 10%로 설정
한 후, 다음과 같은 계산에 의해서 셀 캐패시터 용량을 4.5 mF 으로 선정하였












.        (4.75) 
전압 변조 방법은 계단파 변조 방법인 NLM 방법을 이용하였으며, 셀은 전
체 효율 및 구성 비용에서 가장 저렴한 하프 브릿지 회로를 사용하였다. 
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전체 모의 실험은 PSIM 프로그램을 사용하여 수행하였으며, 역률은 1로 운
전한다고 가정하였다. 즉, MMC 가 계통 전원으로 400 MW를 송전하고 있다고 
가정하였다. 모의 실험의 구성도는 그림 4.29와 같다. 
 
표 4.1 모의 실험에 사용된 MMC 제정수와 전원 계통  
항목 값 
전원 계통 200 kVrms, 60 Hz 
직류단 전압  400 kV 
정격 출력 400 MVA 
정격 전류 1155 Arms 
암 당 셀의 개수 220 개 
셀 캐패시터 직류 전압 2200 V 





그림 4.29 HVDC 시스템 모의 실험 구성도 
 
먼저, 4.2.2절에서 제안한 스위칭 주파수 저감 방식을 검증하기 위해 옵셋 전
압 값에 따른 스위칭 주파수의 변화 관계를 그림 4.30에 나타내었다. 그림 
4.30에서 볼 수 있듯이, 옵셋 전압 값에 따라 스위칭 주파수가 조절되는 것을 
















그림 4.30 옵셋 전압 값에 따른 평균 스위칭 주파수 변화 추이. 
 
4.4 절에서 제안한 전압 합성 방법을 검증하기 위해, 기저 임피던스, 100
의 2% 인 인덕턴스 값, 5 mH를 암 인덕턴스와 계통 인덕턴스로 가정한 후, 평
균 스위칭 주파수를 1 kHz에서 100 Hz까지 변화시키면서 상단 암 전압 지령과 
실제 합성되는 상단 암 전압의 차이 구하였다. 또한, 전류 추종 성능을 비교하
기 위해 상전류 전고조파 왜곡률을 도시하였다. 
그림 4.31 ~ 그림 4.33 에 전압 합성 방법에 따른 상단 암의 전압 지령 및 
상단 암의 전압 출력 파형을 평균 스위칭 주파수를 변경하면서 도시하였다. 
각 방법을 비교하였을 때, 스위칭 주파수가 1 kHz, 500 Hz 일 때, 셀 캐패시터
의 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법과 제안 방법에서 그 출력 전압이 전압 
지령과 거의 같음을 확인할 수 있지만, 모든 주파수에서 직류단 전압을 이용
한 전압 합성 방법에는 그 출력 전압이 지령과 다름을 확인할 수 있다. 또한 
100 Hz의 비교 파형에서 볼 수 있듯이, 셀 캐패시터의 평균 전압을 이용한 전
 













압 합성 방법의 경우에도 그 지령과 실제 출력 전압 사이에 오차가 존재함을 
알 수 있다. 이러한 상단 암 전압 지령과 전압 출력 파형에 대한 오차를 마찬


























































































































































































직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법의 경우, 앞에서 언급했듯이 전압 지
령과 전압 출력 사이에 기본파 및 2고조파 성분의 오차가 존재함을 확인할 수 
있다. 2장에서 언급했듯이 극 전압 지령은 상 하단 암의 전압 차에 의해 결정
되고, 암 공통 전압 지령은 상 하단 암의 전압 합에 의해 결정된다. 즉, 상 하
단 암 출력 전압의 합에는 2고조파 성분이 존재하며, 상 하단 암 출력 전압의 
합에는 기본파 성분이 존재하게 되므로 이러한 전압 오차는 부하 전류 제어기 
및 순환 전류 제어기에 부담을 주게 된다. 그림 4.34와 그림 4.35에서 볼 수 
있듯이, 스위칭 주파수가 높은 경우 셀 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법과 
제안 방법 간의 차이는 존재하지 않는다. 하지만 스위칭 주파수가 낮아질수록 
그 차이는 커지게 된다. 그림 4.36에서 볼 수 있듯이 100 Hz의 스위칭 주파수
에서 셀 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법의 경우에 그 오차가 급격히 커지
게 되지만, 제안 방법의 경우에는 차이가 존재하지 않는다는 것을 확인할 수 
있다. 즉, 제안 방법의 경우 다른 두 가지 방법과 달리 스위칭 주파수와 관계
없이 안정적으로 전압을 합성한다는 것을 알 수 있다. 제안 방법의 경우, 이상
적일 때 전압 지령과 출력 전압 사이의 오차는 마지막 온 상태 셀 혹은 첫 번
째 오프 상태 셀 전압의 반이지만 그림 4.34~4.36에서와 같이 그 오차는 셀 캐
패시터 전압의 반보다 크다. 이는 전압 정렬 혹은 셀의 온/오프를 결정할 때, 

























































































만약, 동일한 제어기의 대역폭을 갖고 있다면 이러한 전압 합성의 오차는 
전류의 추종 성능을 악화시켜, 상전류 및 순환 전류 제어에 영향을 주게 된다. 
특히, 상전류 전고조파 왜곡율의 증가는 고조파 감쇄를 위한 별도의 필터를 
요구하게 되므로 문제가 될 수 있다. 이를 위해 그림 4.37~4.39에 상 하단 암 
전류, 순환 전류, 출력 상전류의 파형을 전압 합성 방법 및 스위칭 주파수에 
따라 도시하였다. 
그림 4.37, 4.38에서 볼 수 있듯이, 스위칭 주파수가 높은 500 Hz, 1000 Hz 일 
때, 세가지 방법에 큰 차이는 존재하지 않지만, 그림 4.39와 같이 스위칭 주파
수가 낮은 100 Hz경우, 다른 두 방법에 비해서 제안 방법에서는 그 전류 추종 
성능이 월등함을 알 수 있다. 각 전압 합성 방법 시, 스위칭 주파수(1kHz, 800 
Hz, 500 Hz, 300 Hz, 200 Hz, 100 Hz)에 따른 상전류의 전고조파 왜곡율은 다음과 
같다. 
 
그림 4.40 전압 합성 방법에 따른 상전류 전고조파 왜곡율. 





























앞서 언급했듯이, 제안 방법은 평균 스위칭 주파수와 관계없이 정확한 전압
을 합성하기 때문에 스위칭 주파수에 따른 상전류 전고조파 왜곡율에 변화가 
없다. 하지만, 다른 방법의 경우, 스위칭 주파수에 영향을 많이 받게 되는 것
을 알 수 있다. 
한 편, 이러한 전고조파 왜곡율은 암 인덕터 및 계통 인덕턴스에 의해 영향
을 받게 된다. 식 (3.42)와 같이 이러한 상 전류는 암 인덕턴스의 절반과 계통 
인덕턴스에 의해 정해지게 된다. 그림 4.31 ~ 그림 4.40까지 수행한 모의 실험
의 경우, 암 인덕턴스는 5 mH, 계통 인덕턴스는 5 mH 이므로 전체 7.5 mH의 
인덕턴스가 한 상의 등가 인덕턴스이다. 인덕턴스에 대한 상전류 전고조파 왜
곡율 분석을 위해 평균 스위칭 주파수 100 Hz로 운전하면서 등가 인덕턴스 15 
mH (4%의 암 인덕턴스 10 mH, 4%의 계통 인덕턴스 10 mH )와 25 mH(4%의 암 






















수 100 Hz, 















































그림 4.43 전압 합성 방법에 따른 상전류 전고조파 왜곡율. 
 
그림 4.41 ~ 그림 4.43으로부터 등가 인덕턴스가 증가할수록 전압 합성 오차
에 따른 상전류 왜곡 현상이 줄어드는 것을 확인할 수 있다. 한편, 실제 
HVDC 시스템에 이용되는 암 인덕터 및 계통 연계를 위한 변압기의 등가 인
덕턴스는 직류단 단락 사고 방지를 위해 수십 % 이상으로 매우 높게 설계된
다 [121], [122]. 이러한 높은 등가 인덕턴스로 인해 전압 출력 레벨이 매우 높
은 MMC의 경우, 상전류 전고조파 왜곡율은 매우 낮게 되므로 앞에서 언급한 
전압 오차가 존재하여도 실제로는 별도의 필터가 필요치 않다. 이러한 이유로 
모의 실험에서는 암 인덕턴스 10 mH, 계통 인덕턴스 20 mH 로 가정하고 모의 
실험을 수행하였다. 
제안 전압 합성 방법을 사용할 경우, 제어기의 내부 전압에 대한 동특성을 
향상시킬 수 있다. 이를 위해 평균 스위칭 주파수를 1 kHz 에서 100 Hz로 계
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이러한 각 방법에 따른 셀 캐패시터의 최대 전압을 그림 4.52에 스위칭 주
파수와 같이 도시하였다. 
 
그림 4.52 평균 스위칭 주파수에 대한 셀 캐패시터의 최대 전압. 
 
그림 4.52에서 볼 수 있듯이 단상 전력 보상 방법은 순환 전류를 직류로 제
어할 때보다 그 최대 전압을 감소시킬 수 있다. 하지만 100 Hz 이하 일 때는 
앞에서 언급한 이유로 인해 단상 전력 보상의 경우에도 스위칭 주파수 대비 
최대 전압 의 기울기가 커지게 되는 것을 볼 수 있다. 한편, 단상 전력 보상과 
제안한 차등 옵셋 전압 값을 동시에 적용할 경우, 높은 스위칭 주파수에서는 
큰 영향을 미치지 않지만 100 Hz 미만 영역에서 다른 두 방법에 비해 스위칭 
주파수 대비 최대 전압의 기울기가 상대적으로 완만한 것을 볼 수 있다. 
 
 











제 5 장 실험 결과 
 
본 장에서는 제안된 스위칭 주파수 저감 방법과 셀 캐패시터의 최대 전압 
맥동 저감 방법 및 전압 합성 방법에 대해 실험을 통해 검증하였다. 비록 
HVDC 시스템과 같이 암 당 셀의 개수가 많고 직류단 전압이 크며, 부하 전
류가 큰 상황에 대한 검증은 될 수 없지만 축소 모델 실험을 통하여 제안한 
방법에 대한 경향 분석을 통해 그 유효성을 검증할 수는 있으리라 생각된다.  
 
5.1 실험 장치의 구성 
그림 5.1은 실험에 사용한 암 당 6개의 셀 (N=6)로 구성된 축소형 MMC 시
스템의 모습이다. 각 셀은 그림 5.2와 같이 International Rectifier 사의 
IRFB4110GPbF 전력 MOSFET 스위칭 소자 (100V/120A)를 적용한 하프-브릿지 
회로와 2.2mF 전해 캐패시터 2개를 부스 바를 통해 병렬 연결한 총 4.4 mF의 
내부 셀 캐패시터를 이용하여 구성하였다. 또한, 암 인덕터는 탭 인덕터를 사
용하여 인덕턴스 값을 1 mH ~ 4 mH까지 변화할 수 있도록 하였다. 전체 직류 
단 전원 (Vdc)은 200 V로 공급하였으며, 각 셀의 캐패시터 직류단 전압은 1.2의 
여유율을 두어 40 V (=1.2 200 / 6V )로 제어하였다. 36개의 셀 캐패시터 전압과 
6개의 각 암 전류를 측정하기 위해, LEM 사의 LV-25P와 LA-55P를 각각 사용
하였고, 센서로 받은 아날로그 신호를 14-bit의 디지털 값으로 변환하였다. 





































































































표 5.1 실험에 사용된 MMC의 제정수 
항목 값 
입력 직류 전원 200 V 
교류 전원 110 Vrms, 60 Hz 
암 당 셀의 개수 6 
셀 캐패시터 직류 전압 40 V 
셀 캐패시터 용량 4.4 mF 










5.2 제안 스위칭 주파수 저감 방법 검증 
제안된 스위칭 주파수 저감 방법을 검증하기 위해 교류 전원에 역률 1로 40 
A의 전류를 공급하였다. 즉, 6 kW의 전력을 직류 전원으로부터 교류 전원으로 
전달하였다. 이 때, 사용된 암 인덕턴스는 2 mH 이며, MMC 출력 상전압과 상
전류의 위상차는 0.1660 rad, 전압 변조 지수는 0.9127이다. 평균 스위칭 주파수
를 측정하기 위해서 일정 시간 동안 모든 셀의 스위칭 횟수를 구하여 한 셀의 
평균 스위칭 주파수를 계산하였다. 
4.2.2절에서 제안한 스위칭 주파수 저감 방법의 검증을 위해 옵셋 전압 값에 
따른 평균 스위칭 주파수를 그림 5.5와 같이 도시하였다. 그림 5.5에서 볼 수 
있듯이, 옵셋 전압 값에 따라 스위칭 주파수가 최소 150 Hz까지 조절되는 것
을 확인할 수 있다.  
한편, 제안한 셀의 캐패시터 가상 전압을 이용한 스위칭 주파수 저감 방법
은 동일한 암 전압을 출력할 때, 해당 전압을 출력할 수 있는 경우의 수, 즉 
온/오프 상태 셀 선택의 자유도가 많아질수록 그 스위칭 주파수를 낮출 수 있
다. 또한, 전압 변조 지수가 높을수록 그 선택의 자유도가 작아지므로 암 당 
셀의 개수가 적고 전압 변조 지수가 높은 시스템에서는 제안 방법을 통해 저
감할 수 있는 평균 스위칭 주파수에는 한계가 존재한다. 실험에 사용된 MMC
는 암 당 셀의 개수가 6개이고 전압 변조 지수가 0.9127로 매우 높기 때문에 
앞서 언급한 이유로 최소 평균 스위칭 주파수는 150 Hz로 제한되었다. 그림 






































림 5.6 u 상





























델타(delta) 결선된 3상 저항 부하에 연결하여 70 V, 30 Hz 의 교류 상 전압 지
령을 인가하는 개루프 제어를 수행하였다.  
 
 
그림 5.7 실험 장치 구성도. 
 
순환 전류 제어기로 인한 영향을 배제하기 위해 상전압 지령과 실제 합성되
는 상전압을 비교하여 비교하여 전압 합성 오차를 알아보았다. 실제 합성되는 
상전압은 (2.23) 에서 볼 수 있듯이 하단 암 출력 전압과 상단 암 출력 전압의 
차의 반이다. 개별 셀 통류율의 합과 전압 정렬을 이용하여 온 상태 셀과 오
프 상태 셀을 구할 수 있으므로 온 상태 셀의 캐패시터 전압 정보를 바탕으로 
상 하단 암의 전압 출력을 계산할 수 있다. 이러한 계산을 통해 상 하단 암 
전압 지령으로부터 전압 합성까지의 전달 과정을 알 수 있으므로 전압 합성 
방법에 따른 영향을 유추할 수 있다.  
그림 5.8 에 직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법을 이용할 경우, 상전압 
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그림 5.8에서 볼 수 있듯이, 평균 스위칭 주파수와 관계없이 직류단 전압을 
이용하여 전압 합성을 수행할 경우, 4.4 절에서 언급했듯이 실제 전압 합성 오
차 성분에 기본파가 존재하는 것을 확인할 수 있다.  





셀 캐패시터의 직류단 전압, cv 와 동일하므로 암 공통 전압을 무시하고 통류
율의 합을 이용하여 이를 다시 쓰면 (5.1)과 같다. 이 때, 순환 전류는 직류로 
제어되고 있다고 가정하였으며 상단 셀 캐패시터는 전압이 균형적으로 제어되
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.             (5.1) 
식 (3.85)로부터 셀 평균 전압은 (5.2)와 같이 근사화시킬 수 있다. 
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.    (5.2) 
이를 (5.1)에 대입하면 상단 암 전압 오차를 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
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.      (5.4) 
한 편, 상전압 지령은 하단 암과 상단 암의 전압 차이에 의해 결정되므로 
상전압 지령 오차는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
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.       (5.5) 
즉, 직류단 전압을 이용하여 전압을 합성한다면 상 전압에는 (5.5)와 같은 
기본파 성분과 3고조파 성분이 존재하게 된다. 이 중, 3고조파 성분은 선간 전
압에는 보이지 않으므로 상전류에 영향을 미치지 않지만 기본파 성분은 소거
되지 않는다. 따라서, 상전류에는 이러한 기본파 성분으로 인해 상전류에는 위
상 및 실효치 오차가 발생한다. 한편, 직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법의 
경우 4.4절에서 언급했듯이 암 공통 전압 오차로 인해 의도치 않은 순환 전류
가 생성되는 데, 이를 위와 같은 방법을 이용해 분석할 수 있다. 암 공통 전압
은 상 하단 암 전압 지령의 합으로 이루어지게 되므로 암 공통 전압 지령과 
실제 합성되는 암 공통 전압 간의 오차는 다음과 같다. 
    
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식 (5.6)에서 볼 수 있듯이, 암 공통 전압 간의 오차는 2고조파 성분가 직류 







































그림 5.9 에 셀 캐패시터 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법을 이용할 경
우, 상전압 지령 및 계산된 합성되는 상전압 파형, 그리고 전압 지령과 합성 
전압 간의 오차를 나타내었다. 그림 5.9에서 볼 수 있듯이 셀 캐패시터 평균 
전압을 이용할 경우, 이러한 기본파 성분의 오차는 보이지 않지만 평균 스위
칭 주파수가 감소할수록 그 오차의 크기가 증가하게 된다. 이러한 오차는 평
균 스위칭 주파수가 감소할수록 개별 셀 캐패시터 전압이 평균 전압과 차이가 
나게 되어 생기는 오차로 일정한 주파수를 갖는 성분이 아닌 순시적인 오차만 
보이게 된다. 이로 인해 상전류에 위상 오차는 보이지 않지만 실효치에는 오
차가 보이게 된다. 
그림 5.10 에 제안 전압 합성 방법을 이용할 경우, 상전압 지령 및 계산된 
합성되는 상전압 파형, 그리고 전압 지령과 합성 전압 간의 오차를 나타내었
다. 그림 5.10에서 볼 수 있듯이, 제안된 방법을 사용할 경우 스위칭 주파수와 
무관하게 오차가 거의 일정한 것을 알 수 있다. 즉, 상전류 실효치가 거의 일
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그림 5.12, 그림 5.13에서 보는 것과 같이 직류단 전압을 이용한 전압 합성 
방법을 사용할 경우, 상전류 위상에 오차가 생기며 전류 첨두치가 감소한 것
을 볼 수 있다. 또한 셀 캐패시터의 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법을 사
용할 경우, 스위칭 주파수가 감소할수록 상전류의 위상은 변하지 않지만, 전류
의 첨두치가 소폭 증가하는 것을 볼 수 있다. 이러한 상전류의 왜곡은 앞서 
언급했듯이 암 당 셀의 개수, 셀 캐패시터 전압, 암 전류의 크기가 증가할수록 
커지게 된다. 한편, 제안 전압 합성 방법을 사용할 경우, 스위칭 주파수와 무
관하게 상전류는 일정한 위상과 첨두치를 갖게 된다.  
그림 5.14에 평균 스위칭 주파수에 대해 상전압, 전류의 위상차와 실효치의 
변화를 도시하였다. 그림 5.14에서 보는 것과 같이 제안 방법의 경우 일정한 
위상차와 실효치를 보이는 데 반해 셀 캐패시터 평균 전압을 이용한 전압 합
성 방법의 경우 그 실효치가 평균 스위칭 주파수가 감소함에 따라 증가하는 
경향을 볼 수 있다. 직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법의 경우, 기본파 오
차 성분으로 인해 스위칭 주파수와 무관하게 위상 오차와 실효치 오차가 생기











그림 5.14 합성 방법에 따른 상전압 전류 간 위상차 및 상전류 실효치. 
상전압 전류 간 위상차, (b) 상전류 실효치 
 























5.4 제안한 셀 캐패시터 최대 전압 저감 방법 검증 
4.2.1 절에서 제안한 셀의 최대 전압 저감 방법의 검증을 위해 암 인덕턴스가 
2 mH 일 때, 순환 전류 직류 제어(2고조파 순환 전류 가중치 k=0), 단상 전력 
보상 방법(2고조파 순환 전류 가중치 k=1)에 대해 다양한 스위칭 주파수 운전 
조건에서 그 최대 전압을 구하였다. 전압 합성 방법은 제안 방법을 이용하였
다. 실험 장치 구성 및 환경은 5.2절과 동일하다. 이 때의 상 하단 암 전류, 순






























그림 5.16 순환 전류 
(a) 1
직류 제어







0 Hz, (c) 30
 4개의 셀











그림 5.17 단상 전력
(a) 1
 보상 시
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0 Hz, (c) 30
개의 셀 캐










그림 5.16, 그림 5.17에 스위칭 주파수에 대한 상단 암 캐패시터 6개 중 4개
의 셀 캐패시터 전압 파형을 도시하였다. 그림에서 보는 것과 같이 스위칭 주
파수가 1 kHz에서 150 Hz까지 변화할 때, 2고조파 순환 전류의 가중치를 1로 
주는, 즉 단상 전력 보상을 할 경우, 개별 셀 캐패시터의 최대 전압 맥동이 감
소하는 것을 확인할 수 있다.  
4.2.2절에서 제안한 차등 옵셋 값을 적용한다면, 셀 캐패시터에 도통하는 양
의 2고조파 순환 전류에 의한 영향을 최소화하게 되어, 셀 캐패시터의 최소 
전압을 감소시키는 대신에 최대 전압이 같이 감소하게 된다. 그림 5.18 (c)에서 
볼 수 있듯이, 차등 옵셋 전압 값을 적용할 경우, 셀 캐패시터의 최대 최소 전
압이 모두 소폭 감소하는 것을 볼 수 있다. 그림 5.19에 그림 5.18 (b), (c)의 확











































































































































확인하였다. 실험 장치의 한계로 인해 150 Hz 이하의 스위칭 주파수에서 구동
을 할 수 없었지만, 스위칭 주파수 대비 셀 캐패시터 전압의 기울기의 형태에
서 비교적 높은 스위칭 주파수 영역에서는 단상 전력 보상으로도 충분히 셀 
캐패시터 최대 전압을 감소시킬 수 있고 낮은 스위칭 주파수 영역에서는 단상 
전력 보상과 차등 옵셋 전압 값을 적용하였을 때, 셀 캐패시터 최대 전압 저
감 효과가 커짐을 확인할 수 있었다. 
 
 
그림 5.20 평균 스위칭 주파수에 대한 셀 캐패시터의 최대 전압. 
 
5.5 손실 분석 
 


























그림 5.21 평균 스위칭 주파수에 대한 손실 및 효율. 
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효율을 측정하기 위해 직류 전원의 출력과 교류 전원의 입력 전력을 측정하
여 손실을 계산하였다. 순환 전류 직류 제어 시 전체 손실은 350 W, 효율은 
약 94% 이며, 2고조파 순환 전류 주입 시 전체 손실은 370 W, 효율은 93.6 % 
이다. 2고조파 순환 전류 주입 여부에 따른 손실 및 효율을 스위칭 주파수에 
대해 그림 5.21에 도시하였다. 그림에서 볼 수 있듯이 스위칭 주파수가 감소해
도 전체 손실엔 영향을 미치지 않는 것을 볼 수 있다. 이를 분석하기 위해 스
위칭 소자의 도통 손실과 스위칭 손실을 구하였다. 사용된 스위칭 소자는 IR 
사의 MOSFET, IRFB4110GpbF 를 사용하였다. 
그림 5.22에 평균 스위칭 주파수 변화에 따른 스위칭 손실을 도시하였다. 그
림에서 볼 수 있듯이 스위칭 손실은 순환 전류 직류 제어 시보다 2고조파 순
환 전류 주입 시 감소하는 것을 확인할 수 있다. 이는 2고조파 순환 전류 주
입 시, 셀 캐패시터의 최대 전압이 감소하기 때문이다. 또한, 스위칭 주파수가 
증가해도 그 손실은 미미하게 증가한다. 순환 전류 직류 제어 시, 스위칭 주파
수가 150 Hz 일 때 스위칭 손실은 0.32 W 이며 스위칭 주파수가 1 kHz일 때 
스위칭 손실은 2 W 로 그 증가분이 매우 작은 것을 알 수 있다. 하지만, 
MOSFET 및 역병렬 다이오드로 존재하는 바디 다이오드(body diode)의 큰 도통 
전압으로 인해 그 도통 손실은 스위칭 손실에 비해 매우 크게 나타난다. 실제 
실험에 사용된 IRFB4110GpbF의 다이오드 포워드 전압과 드레인-소스(drain-







그림 5.23 손실 분석을 위해 사용된 MOSFET, 다이오드의 도통 전압. 
(a) MOSFET, (b) 다이오드 
























그림 5.23의 도통 전압을 이용하여 실험 조건에서 도통 손실을 계산하였다. 
순환 전류 직류 제어 시, 스위칭 소자의 계산된 도통 손실은 79.56 W이며, 2고
조파 순환 전류 주입 시, 스위칭 소자의 계산된 도통 손실은 68.32 W 이다. 즉, 
스위칭 주파수가 1 kHz일 때도 도통 손실이 스위칭 손실 보다 약 40 배 정도 
크다는 것을 확인하였다. 이로 인해 실험 결과, 스위칭 주파수 변화에 관계없
이 거의 일정한 손실이 존재하게 된다. 한편, 암 전류의 직류 성분은 9.2 A, 기
본파 성분의 실효치는 14.14 A 이므로 순환 전류 직류 제어 시, 암 전류의 실
효치는 16.87 A 이다. 2고조파 순환 전류 주입 시, 추가되는 2고조파의 실효치 
값은 6.5 A 이므로 이 때 암 전류의 실효치는 18.07 A이다. 즉, 2고조파 순환 전
류 주입 시, 약 7 % 의 전류 실효치가 증가한다. 이는 스위칭 소자의 도통 손
실을 제외하고 도선 및 암 인덕터의 저항에 의한 손실이 14.5 % 증가하게 되
는 것을 의미한다. 암 인덕터 손실 측정 결과, 순환 전류 직류 제어 시, 암 인
덕터의 도통 손실은 108 W이며 2고조파 순환 전류 주입 시, 암 인덕터의 도통 
손실은 132 W 인 것을 확인하였다.  
실제 HVDC 시스템 적용을 위해 사용되는 MMC 시스템은 주로 MKK 필름 
캐패시터를 사용하지만 본 논문에서 사용된 실험 장치에서의 셀 캐패시터는 
삼화 전기㈜의 전해 캐패시터(electrolytic capacitor)를 사용하였다. 평균 스위칭 
주파수가 1 kHz일 때, 그림 5.24에 전체 손실을 스위칭 소자의 스위칭 손실, 
도통 손실, 암 인덕터의 손실, 셀 캐패시터의 손실로 나누어 구분하였다. 전체 
손실 및 암 인덕터의 손실은 측정 결과를 이용하였으며 스위칭 손실과 도통 
손실은 계산 결과를 이용하였다. 전해 캐패시터의 손실은 전체 손실에서 측정
된 암 인덕터 손실, 계산된 스위칭 손실과 도통 손실을 뺀 값이라고 가정하였
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다. 모의한 시스템에서는 암 인덕터의 동손을 무시하였지만, 그림에서 볼 수 
있듯이 실제 실험에서는 약 2%의 암 인덕터 손실이 존재하며, 필름 캐패시터
가 아닌 전해 캐패시터의 사용으로 인해 약 3%의 캐패시터 손실이 존재하는 
것을 확인할 수 있었다.  
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제 6 장 HVDC 시스템 운용을 위한 모듈형 멀티레벨       
컨버터의 스위칭 주파수 및 셀 캐패시터 용량 선정 
 
본 장에서는 4장에서 언급한 스위칭 주파수 저감 방법 및 셀 캐패시터 최대 
전압 맥동 저감 방법을 바탕으로 HVDC 시스템의 운용을 위한 MMC의 스위
칭 주파수 및 셀 캐패시터의 용량을 선정하는 방법을 제시한다. 셀 캐패시터 
최대 전압 맥동 저감을 위해서는 2고조파 순환 전류 주입 방식이 사용되는 데, 
이러한 추가된 순환 전류는 셀 캐패시터의 용량을 감소시킬 수 있는 방법이 
되지만, 손실을 증가시키는 원인이 될 수도 있다. 따라서, 제안된 방법으로 
MMC의 스위칭 주파수 및 캐패시터 용량을 선정하기 위해서는 그 손실 계산
이 필수적이다. 본 장에서는 손실 계산을 통한 효율과 그에 따른 셀 캐패시터 
최대 전압을 바탕으로 스위칭 주파수와 셀 캐패시터의 용량을 선정한다.  
MMC 시스템의 스위칭 주파수와 셀 캐패시터를 선정하는 데 앞서, 셀의 구
성은 전체 효율 및 구성 비용에서 가장 저렴한 하프 브릿지 회로를 사용한다
고 가정하였다. 또한, 하프 브릿지 회로를 구성하는 스위칭 소자는 다이오드와 
IGBT로 구성된다고 가정하였다. 
 
6.1 MMC의 손실 계산 방법 




전도 손실(conduction loss)은 전류가 흐를 때 스위칭 소자의 도통 전압에 의
해 발생되는 손실을 의미하며, 전류가 스위칭 소자와 다이오드에 흐르는 경우 
각각의 전도 손실을 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
 
_cond D D Dp v i             (6.1) 
_cond T T Tp v i             (6.2) 
 
여기서 vD, vT는 각각 다이오드와 스위칭 소자 양단에 걸리는 전압을 가리키
며, iD, iT는 각각 다이오드와 스위칭 소자에 흐르는 전류를 나타낸다. 다이오드
와 스위칭 소자의 전도 손실을 나타내는 pcond_D, pcond_T는 도통 전압과 도통 시 
흐르는 전류의 곱으로 계산된다. 스위칭 소자와 다이오드의 도통 전압은 각각
의 반도체 특성에 따라 달라지며, 일반적으로 소자에 흐르는 전류가 클수록 
증가하는 경향을 보인다. 
MMC의 개별 셀은 하프 브릿지 회로로 구성된다고 가정하였고, 전도 손실
은 암 전류의 방향과 스위칭 상태에 따라 결정된다. IGBT 또는 다이오드의 도
통 전압(on-drop voltage)은 해당 소자의 데이터시트(datasheet)를 통해 구할 수 
있으며 암 전류의 방향과 스위칭 상태에 따른 도통 전압은 표 6.1과 같다. 
(IGBT 도통 시: CEsatV (컬렉터 에미터 간 포화 전압), 다이오드 도통 시: FWV (다






표 6.1 스위치 상태 변화 및 암 전류에 따른 도통 전압. 
 S = 0 S = 1 
iarm 
> 0 
도통 전압: CEsatV  도통 전압: FWV  
iarm 
< 0 
 도통 전압: FWV  도통 전압: CEsatV  
 
표 6.1을 바탕으로 암 전류의 부호에 따른 개별 셀의 전도 손실 전력, .
k
condP
을 구할 수 있다.  
암 전류가 양인 구간에서 k 번째 셀의 스위칭 함수를 kS 로 정의했을 때, k 





cond arm CEsat k arm FW k
arm CEsat FW CEsat k
P i V S i V S
i V V V S
      
    

























cond arm CEsat FW CEsat k
i
N
arm CEsat arm FW CEsat k
k
arm CEsat on arm FW CEsat
arm on FW off CEsat
P i V V V S
N i V i V V S
N i V N i V V
i N V N V


    
      
      
    

 .             (6.4) 
여기서, CEsatV , FWV 는 암 전류에 대한 함수로 나타내어지며, onN , offN 는 각
각 온 상태 셀의 개수, 오프 상태 셀의 개수를 나타낸다. 
마찬 가지로, 암 전류가 음인 구간에서 k 번째 셀의 스위칭 함수를 kS 로 정





cond arm FW k arm CEsat k
arm FW CEsat FW k
P i V S i V S
i V V V S
      
    
.             (6.5) 










cond arm FW CEsat FW k
i
N
arm FW arm CEsat FW k
k
arm FW on arm CEsat FW
arm on CEsat off FW
P i V V V S
N i V i V V S
N i V N i V V
i N V N V


    
      
      
    

 .            (6.6) 












.                       (6.7) 




   . 0
( )1
1 ( )
sT arm on FW off CEsatarm
cond arm
s arm on CEsat off FW
F i N V N V
P i dt
T F i N V N V
    
 
       
 .         (6.8) 
식 (6.8)에서 볼 수 있듯이, MMC의 전도 손실은 스위칭 함수와 관계가 없으
며 전류의 크기, 도통 전압 및 한 암의 전체 통류율의 합에 의해서 결정됨을 
확인할 수 있다. 
 
6.1.2 스위칭 손실 계산 방법 
 
스위칭 손실은 스위치의 온/오프 상태에 따라 순시적으로 스위칭 소자에 흐
르는 전류와 스위칭 소자 양단의 전압에 의해 발생된다. MMC를 구성하는 하
프 브릿지 회로의 스위칭 손실은 스위칭 시점의 암 전류 방향에 따라 달라진
다. 암 전류의 부호가 양이고, 셀의 하단 스위치가 꺼질 때, 스위칭 소자 양단
에 인가되는 전압이 상승하면서 셀 캐패시터 전압에까지 이르게 된다. 그리고 
스위치에 흐르는 전류가 감소하여 영에 이르게 된다. 이 때 순시적인 스위칭 
소자 양단의 전압과 스위칭 소자에 흐르는 전류의 곱이 소자가 꺼질 때 발생
하는 손실, 턴 오프 손실(Turn-off loss)이 된다. 각 상 하단 스위칭 소자는 상보
적으로 동작하기 때문에 하단 스위치가 꺼질 때 상단 스위치가 켜진다. 하단 
스위칭 소자의 출력 캐패시턴스가 충분히 작아 흘러 들어오는 전류를 통해 방
전이 된다고 가정하면, 위쪽 스위칭 소자가 켜지는 시점에서 그 역 병렬 다이
오드가 도통되어 상단 스위칭 소자의 양단에 걸리는 전압은 영이 된다. 따라
서 이 때 발생하는 스위칭 손실인 턴 온 손실(Turn-on loss)은 없다고 가정할 
수 있다. 그러나 하단 스위칭 소자가 켜질 때는 그 시점에서 하단 스위칭 소
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자에 흐르는 전류가 증가되며, 스위칭 소자의 양단에 인가되는 전압도 증가한
다. 이 때, 순시적으로 스위칭 소자의 양단에 인가되는 전압과 스위칭 소자에 
흐르는 전류의 곱으로 턴 온 손실이 발생한다. 암 전류의 부호가 음일 경우에
는 위에서 언급한 경우와 반대의 상황이 된다.  
이러한 스위칭 손실을 암 전류와 방향과 스위칭 상태 변화에 따라 표 6.2로 
간단히 나타낼 수 있다. 턴 온 손실과 턴 오프 손실은 간단히 IGBT의 데이터 
시트를 참고하여 계산 가능하다. 따라서 표 6.2를 바탕으로 전체 MMC 시스템



















표 6.2 스위치 상태 변화 및 암 전류에 따른 스위칭 손실. 












 (턴 온 손실)  (턴 오프 손실) 
 
턴 온 손실과 턴 오프 손실은 각각 셀 캐패시터 전압, capv 과 암 전류, armi
에 의한 에너지 함수, ( , )on cap armE v i , ( , )off cap armE v i 로 정의할 수 있다. 암 전류가 
양일 때, 표 6.2를 바탕으로 한 샘플링 주기 동안 k 번째 셀의 손실 에너지는 

















         
       
1 1 1 1
1 ( 1 1 )
k k k
sw k on k off
k k
k k on off
E i S i E i S i E i
S i S i E i E i
       
      
.             (6.9) 
마찬가지로 암 전류가 음일 때, 한 샘플링 주기 동안 k 번째 셀의 손실 에
너지는 (6.10)과 같이 나타낼 수 있다. 
         
       
1 1 1 1
1 ( 1 1 )
k k k
sw k off k on
k k
k k on off
E i S i E i S i E i
S i S i E i E i
       
      
.             (6.10) 
이 때,  kS i 는 i 번째 샘플링,  1kS i  은 i+1 번째 샘플링 순간의 스위칭 함
수를 뜻하며,  1konE i  ,  1koffE i  는 i+1 번째 샘플링 시의 턴 온, 오프 손실 
에너지를 의미한다. 이러한 턴 온, 오프 손실 에너지는 셀 캐패시터 전압과 암 
전류의 함수이므로 (6.11)과 같이 표현된다. 
      
      
1 1 , 1
1 1 , 1
k k
on on cap arm
k k
off off cap arm
E i E v i i i
E i E v i i i
   
   
.                   (6.11) 
여기서, kcapv 은 k 번째 셀의 캐패시터 전압을 의미한다. 
한 샘플링 구간 동안 암 당 셀의 개수가 N인 한 암의 전체 스위칭 손실 에
너지는 암 전류가 양일 때 (6.12)와 같으며, 암 전류가 음일 때는 (6.13)과 같
다. 
 
       





N k on k off
sw k k
k k k on off
S i E i S i E i
E i
S i S i E i E i
      
  
        
 .            (6.12) 
 
       





N k off k on
sw k k
k k k on off
S i E i S i E i
E i
S i S i E i E i
      
  
        




이를 (6.7)을 이용하여 한 샘플링 구간 동안의 k 번째 셀의 스위칭 손실 에
너지를 (6.14)와 같이 나타낼 수 있다. 
            
       





1 ( 1 1 )
1 1 1
1 1
1 ( 1 1 )
k kN
k on k off
sw arm k k
k k k on off
k kN
k off k on
arm k k
k k k on off
S i E i S i E i
E i F i i
S i S i E i E i
S i E i S i E i
F i i
S i S i E i E i


      
    
        
      
    
        


.   (6.14) 
한 샘플링 구간 동안 암 당 셀의 개수가 N인 한 암의 전체 스위칭 손실 에









  .                  (6.15) 
여기서, sampT 는 샘플링 주기를 뜻한다.  
한편, 식 (6.14)에서 턴 온/오프 에너지는 암 전류와 셀 캐패시터의 전압에 
대한 함수이다. 이 때, 스위칭 주파수가 감소할 경우 개별 셀 캐패시터 전압이 
모두 다른 값을 갖게 되므로 비록 동일한 암 전류에 대한 함수일지라도 각 셀
의 턴 온/오프 에너지는 모두 다른 값을 갖게된다. 따라서, k 번째 셀의 스위칭 
함수와 턴 온/오프 에너지의 곱은 분리할 수 없다. 또한, MMC의 경우 전압 정
렬 방법을 바탕으로 셀 균형 제어를 하기 때문에 스위칭 함수 간의 곱, 
   1k kS i S i  에 대한 정보를 수식적으로 얻기 난해하다. 이로 인해 스위칭 손
실은 도통 손실과 같이 간단한 함수로 나타낼 수 없다.  
따라서, 본 논문에서는 4.2.1 절에서 언급한 수치 해석 프로그램을 이용한 
방법을 통해 스위칭 함수를 구하여 스위칭 손실 분석에 이용한다. 4.2.1절에서 
제안한 방법을 이용할 경우, 암 전류와 개별 셀 캐패시터의 통류율의 합, 그리
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고 정렬 방법을 이용하여 온/오프 셀을 구하게 되므로 개별 셀 캐패시터의 전
하량 맥동과 스위칭 함수를 구할 수 있다. 즉, 개별 셀 캐패시터의 전하량 맥
동으로부터 구해지는 전압 정보와 암 전류를 이용하여 턴 온/오프 에너지를 
얻을 수 있고, 정렬을 통해 매 샘플링 시, 개별 셀의 스위칭 함수를 구할 수 
있다. 이를 이용할 경우, 한 암의 스위칭 손실을 쉽게 구할 수 있다. 
 
6.1.3 셀 캐패시터의 손실 
셀 캐패시터의 손실은 크게 저항 손실(ohmic loss)과 유전 손실(dielectric loss)
로 나뉘며 전체 손실은 이를 결합하여 esrR 로 표현되는 등가 직렬 저항
(Equivalent Series Resistance; ESR)과 캐패시터에 도통되는 전류, capi 에 의해 결
정된다. 한편, 표 6.1로부터 셀 캐패시터에 도통되는 전류는 개별 셀의 스위칭 
함수에 의해 나타내어지며, (6.16)과 같이 나타낼 수 있다. 
k
cap k armi S i  .                      (6.16) 
esrR 과 
k
capi 를 이용하여 k 번째 셀 캐패시터의 손실은 (6.17)과 같이 표현 가
능하며, 이를 스위칭 함수와 암 전류로 다시 표현하면 (6.18)과 같다. 
2k k
caploss cap esrP i R  .               (6.17) 
2k
caploss k arm esrP S i R   .         (6.18) 





caploss k arm esr
k
P S i R

   .        (6.19) 
esrR 은 주파수에 대한 비선형 함수로 나타내어지므로, 스위칭 함수와 암 전
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류의 곱에 대한 주파수 성분에 대해 각각 다른 저항 값을 가지게 된다. 하지
만, 실제 MMC에 사용되는 셀 캐패시터는 손실을 최소화하기 위해 필름 캐패
시터를 사용한다. 특히, 고전압, 전류 및 대용량의 전력 캐패시터로써 MKK 
필름 캐패시터(gas-impregnated metalized film capacitor)가 주로 사용된다 [126]. 
MKK 필름 캐패시터는 1500 V ~ 3000 V의 전압 범위, 700 A 이상의 정격 전류, 
2 mF ~ 10 mF 의 용량 범위를 가지므로 해당 MMC 시스템에 적합하며, 실제 
적용 사례가 존재한다 [127]. 이러한 필름 캐패시터의 esrR 은 매우 작은 값을 
가지므로 손실 계산을 간단히 하기 위해 본 논문에서 사용한 스위칭 주파수 
범위인 70 Hz ~ 1 kHz에서 가장 큰 esrR 이 일정하게 필름 캐패시터에 존재한다
고 가정하였다. 이와 같은 가정 하에 한 암의 캐패시터 손실 전력은 (6.20)과 





caploss on arm esr k arm esr
k
P N i R S i R

      .        (6.20) 






N i R dt
T
  .            (6.21) 
 
6.1.4 게이트 드라이버(gate drive)의 손실 
IGBT의 게이트 드라이버 손실은 전체 게이트 전하량(total gate charge), gateQ
와 드라이버의 공급 전압(supply voltage), 스위칭 주파수에 의해 계산될 수 있






그림 6.1 IGBT의 기생 캐패시턴스. 
 
여기서, GCC 는 궤환(feedback) 또는 밀러(miller) 캐패시턴스, GEC 는 입력 캐
패시턴스, CEC 는 출력 캐패시턴스를 의미한다. 스위치 턴 온 시에 게이트의 
충전 과정에 대한 파형은 게이트 입력 전압, GEV 와 게이트 전하량 gateQ 를 이






그림 6.2 턴 온 시, IGBT의 게이트 전하량 파형. 
 
먼저, GEC 가 충전되고, 충전된 전압이 게이트의 문턱 전압(threshold voltage)
에 도달하면 스위칭 소자가 턴 온 되기 시작하여 도통 전류가 증가하게 된다. 
이 때, 도통 전류가 전체 부하 전류에 도달하는 순간, 컬렉터 에미터 간 전압, 
CEV 가 감소하기 시작하고 GCC 가 충전된다. 이 때, 게이트 전압은 밀러 캐패시
턴스로 인해 일정하게 유지되고, CEV 가 포화 전압까지 떨어지게 되면, GEC 와 
GCC  모두 충전되기 시작하여 게이트 드라이버의 공급 전압까지 도달하게 된
다. 따라서, GEC 와 GCC 를 모두 충전하기 위한 에너지가 곧 게이트 드라이버의 
손실을 의미하게 되며, 계산을 간단히 하기 위해 게이트 전하량을 통해 그 손
실을 구할 수 있다. 전체 게이트 전하량, gateQ 는 (6.22)와 같이 나타낼 수 있으
며, 이때, gateC 는 전체 유효(effective) 게이트 캐패시턴스를 나타낸다. 
gate GE gateQ V C  .                   (6.22) 
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따라서, 하나의 스위칭 소자당 게이트 캐패시턴스 충 방전 시, 게이트 드라
이버의 손실은 (6.23)과 같이 스위칭 주파수, swf 를 이용하여 표현 가능하다 
[128], [129]. 
2
gate gate GE swP C V f   .                  (6.23) 
본 논문에서 분석을 위해 하프 브릿지 회로로 구성된 셀을 사용하였으므로 
한 셀 당 게이트 드라이버의 손실은 (6.23)의 두 배가 되며 암 당 셀의 개수가 
N인 MMC 시스템에서 암 당 게이트 드라이버의 손실은 (6.24)와 같다. 여기서, 
 는 게이트 드라이버의 입력 전력으로부터 출력 전력까지의 효율을 의미한다. 
22 gate GE sw
gate




 .            (6.24) 
 
 
6.2 셀 캐패시터 전압 맥동 저감 방법에 따른 손실 분석 
본 논문에서는 손실 분석을 위해 4.5 절의 모의 실험에 사용하였던 MMC를 
모의하였다. 즉, 표 4.1과 같은 MMC 제정수와 전원 계통을 분석에 사용하였
으며, 최대 전압 변조 지수는 0.8로 가정하였다. 손실 분석을 위해 
WESTCODE 사의 4500V 2400A 급 IGBT, T2400GB45E와 다이오드, E2400TC45C
를 사용하였다 [123], [124]. 이 경우, IGBT의 턴 온 손실, 턴 오프 손실은 그림 
6.3과 같다. 또한, 컬렉터 에미터 간 포화 전압은 그림 6.4 (a), 다이오드의 포









그림 6.3 손실 분석을 위해 사용된 IGBT의 스위칭 손실. 
(a) 턴 온 손실, (b) 턴 오프 손실. 



























그림 6.4 손실 분석을 위해 사용된 IGBT, 다이오드의 도통 전압. 
(a) IGBT, (b) 다이오드. 
 























한편, 그림 4.10, 그림 4.11, 그림 4.16에서 확인할 수 있듯이 전압 변조 지수
가 1이고, 위상각이 / 2 일 때, 스위칭 주파수 저감 방법 및 2고조파 순환 전
류 주입 방법과 관계 없이 셀 캐패시터 전하량이 최대 값을 갖게 된다. 또한, 
위상각이 0,   rad 일 때, 그림 4.14에서 볼 수 있듯이 암 전류의 직류 성분이 
최대가 되므로 암 전류의 크기 역시 최대값을 갖는다. 하지만 위상각이   rad 
일 때는 암 전류의 직류 성분이 음의 값을 갖게 되므로 그림 4.17에서 볼 수 
있듯이 0 rad 일 때보다 정규화된 최대 전하량, 즉, 최대 전압 값의 크기가 작
다. 따라서, 본 논문에서는 손실이 최대가 되는 구간인 0 rad 과 셀 캐패시터의 
최대 전압이 가장 큰 / 2  rad 구간을 셀 캐패시터 용량 및 평균 스위칭 주파
수 선정을 위한 분석에 사용한다.  
2고조파 순환 전류의 가중치, k를 두어 전체 순환 전류는 (4.28)과 같이 나타
낼 수 있으며, 이 때 상단 암 전류를 전압 변조 지수를 이용하여 다음과 같이 
나타낼 수 있다. 
 





i MI k MI t t        
.
     (6.25) 
 
즉, 만약 k=1의 단상 전력 보상을 수행할 경우, 최대 전압 변조 지수 0.8이
고 위상각이 0 rad 일 때, k=0의 순환 전류 직류 제어를 수행할 때에 비해 그 
실효치 전류는 7% 증가하게 된다. 따라서, 전류에 대한 스위칭 소자 및 다이
어드의 도통 전압이 전류에 대해 선형적으로 같은 기울기를 가지고 증가한다
면 전도 손실은 14.5%가 증가하게 된다. 하지만, pn 접합(junction)을 갖는 소자
는 그 도통 전압이 전류와 지수(exponential) 함수 관계를 갖는다 [125]. 본 논
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문의 손실 분석에 사용된 IGBT, 다이오드는 모두 이러한 특성을 갖고 있으므
로 전류 크기에 따른 전도 손실은 자승(square) 비례 관계가 성립하지 않는다. 
또한, 위상각 0 rad 일 때, 순환 전류의 직류 성분이 가장 크게 되므로 암 전류
의 최대치의 절대값은 모든 위상각 구간에서 가장 크고 최소치의 절대값은 가
장 작게 된다. 여기에 2고조파 순환 전류를 주입한다면 암 전류의 최대치는 
더욱 증가하고 최소치의 절대값은 감소하게 된다.  
이는 암 전류의 직류 성분으로 인한 영향으로 위상각이 / 2  rad인 순환 전
류 직류 성분이 0인 구간에서는 암 전류의 최대 최소치의 절대값이 동일하게 
되며, 이는 그림 6.5와 같은 2고조파 순환 전류 주입 유무에 따른 암 전류의 

















그림 6.5 2고조파 순환 전류 주입 유무에 따른 암 전류 파형. 















2고조파 순환 전류(k=1) 주입














그림 6.6 도통 전류 증가에 따른 도통 시 on 저항. 
 
그림 6.6에 손실 분석을 위해 사용된 IGBT, 다이오드의 온 저항을 도시하였
다. pn 접합(junction)을 갖는 소자 특성 상, 전류가 커질수록 도통 전압과의 기
울기, 온 저항(on-state resistance)이 작아지게 된다. 그림 6.5에서 볼 수 있듯이, 
위상각 0 rad 에서 2고조파 순환 전류 주입 시, 순환 전류를 직류로 제어했을 
때에 비해 더 큰 전류 최대치와 작은 최소치를 갖게 되므로 이러한 온 저항 
특성으로 인해 이러한 2고조파 순환 전류 주입이 곧바로 전도 손실의 증가를 
의미하진 않는다. 하지만, 위상각이 / 2  rad까지 증가할수록 암 전류의 직류 
성분은 감소하게 되며 위상각이 / 2 rad 일 때 순환 전류 직류 성분은 0이 되
므로, 이 때는 2고조파 순환 전류 주입은 전도 손실의 증가를 초래하게 된다. 
위상각이 0, / 2  rad 일 때, 2고조파 순환 전류 가중치 k에 대한 전도 손실을 

















그림 6.7에 도시하였다. 
앞서 언급한 이유로 인해 위상각 0 rad 일 때, 순환 전류 직류 제어(k=1)보다 
단상 전력 보상(k=1)을 할 때, 오히려 그 전도 손실이 247.89 kW에서 246.8 kW
로 0.44 % 감소하는 것을 알 수 있다. 또한, 위상각이 / 2 rad 일 때, 단상 전
력 보상 방법의 경우, 순환 전류 직류 제어보다 그 전도 손실이 225.59 kW에
서 238.42 kW로 5.4% 증가하는 것을 볼 수 있다. 이는 전체 용량 400 MW, 한 
암당 66.7 MW 측면에서 볼 때, 손실 증가 폭은 0.02 %로 매우 미미한 수치이
다. 따라서, 순환 전류 직류 제어와 별도로 2고조파 순환 전류 주입을 했을 때, 












그림 6.7 2고조파 순환 전류 주입 가중치에 따른 전도 손실. 
(a) 위상각 0 rad, (b) 위상각 / 2  rad. 


















그림 6.8에 위상각 및 2고조파 순환 전류 주입 가중치에 따른 전도 손실을 
도시하였다. 
 
그림 6.8 2고조파 순환 전류 주입 가중치 및 위상각에 따른 전도 손실. 
 
그림에서 볼 수 있듯이, 순환 전류의 직류 성분에 의한 영향으로 위상각이 
0 rad 일 때는 단상 전력 보상과 순환 전류 직류 제어의 경우에 전도 손실의 
차이가 거의 존재하지 않지만, 순환 전류 직류 성분이 감소할수록 그 전도 손
실의 차이가 점차 커지는 것을 확인할 수 있다. 하지만, 전체 암 전류의 크기
는 위상각이 0 rad 일 때, 최대가 되므로 전도 손실 역시 최대가 되며 이때 2
고조파 순환 전류에 의한 영향은 없다는 것을 알 수 있다. 따라서, 2고조파 순
환 전류의 가중치가 1, 즉 단상 전력 보상 방법의 경우 그 최대 전압 감소치





















한 편, 순환 전류 직류 제어와 2고조파 순환 전류 가중치를 1로 하였을 때
의 스위칭 손실은 위상각이 0, / 2  rad 일 때, 그림 6.9와 같다. 그림 6.9 에
서 볼 수 있듯이 추가의 2고조파 순환 전류가 주입되지만, 그로 인한 셀 캐패
시터의 전압 맥동이 감소하기 때문에 손실 증가분은 크지 않다는 것을 확인할 
수 있다. 몇 개의 동작점에 대한 스위칭 손실을 살펴보면, 위상각이 0 rad 일 
때, 500 Hz의 스위칭 주파수에서 순환 전류 직류 제어의 경우 746.4 kW, 2고조
파 순환 전류 주입의 경우 780 kW로 전체 손실 측면에서 미미하게 증가되는 
것을 알 수 있다. 하지만, 오히려 스위칭 손실은 위상각이 / 2  rad 일 때, 더 
큰 것을 알 수 있다. 이는 위상각이 / 2  rad 일 때, 셀 캐패시터의 최대 전압
이 증가하기 때문이다. 위상각이 / 2  rad 이고 평균 스위칭 주파수가 500 Hz 
일 때, 순환 전류 직류 제어의 경우 775.9 kW, 2고조파 순환 전류 주입의 경우 
804.2 kW로 주입에 의한 손실 증가 폭은 크지 않지만, 위상각이 0 rad 일 때보







그림 6.9 2고조파 순환 전류 주입 유무에 따른 스위칭 손실. 
(a) 위상각 0 rad, (b) 위상각 / 2  rad. 























한편, 참고 문헌 [127]에서는 EPCOS 사의 MKK 필름 캐패시터가 실제 
VSC-HVDC를 위한MMC 시스템에 적용된 사례를 소개하였다. 또한, 실제 여러 
프로젝트의 MMC에 설치된 MKK 필름 캐패시터의 등가 직렬 저항, esrR 은 최
대 0.2m 이라고 하였다 [127]. 본 논문에서는 0.2m s 의 최대 등가 직렬 저
항을 이용하여 6.1.3절에서 언급한 방법으로 한 암의 셀 캐패시터 손실을 구하
였다. 위상각이 0, / 2  rad 일 때, 2고조파 순환 전류 가중치 k에 대한 셀 캐
패시터 손실을 그림 6.10에 도시하였다.  
그림 6.10에서 볼 수 있듯이, 도통 손실과 마찬가지로 2고조파 주입에 따라 
캐패시터의 직렬 등가 저항에 의한 손실분이 감소하는 것을 확인할 수 있다. 
이는 개별 셀 통류율의 합과 암 전류의 곱에 의해 셀 캐패시터 전류가 결정되
기 때문이다. 이를 다음과 같은 수식을 통해 설명할 수 있다. 암 당 셀의 개수
가 많아 NLM에 의한 영향을 무시한다고 가정하면 그 손실 식은 다음과 같이 
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.        (6.26) 
식 (6.26)에서 볼 수 있듯이, 셀 캐패시터의 손실을 발생시키는 전류는 암 
전류가 아닌 2on armN i  임을 알 수 있으며, 직렬 등가 저항이 일정하다는 가정
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MI MI  는 항상 음수를 
갖게 되며 이는 손실을 감소시키는 역할을 하는 것을 알 수 있다. 또한, 위상














그림 6.10 2고조파 순환 전류 주입 가중치에 따른 전도 손실. 
(a) 위상각 0 rad, (b) 위상각 / 2  rad 
 





























그림 6.11에 위상각 및 2고조파 순환 전류 주입 가중치에 따른 전도 손실을 
도시하였다. 
 
그림 6.11 2고조파 순환 전류 주입 가중치 및 위상각에 따른 캐패시터 손실. 
 
그림 6.11 로부터, 2고조파 순환 전류 주입 가중치가 커질수록 캐패시터로 
인한 손실분이 감소하며 위상각이 0 rad 일 때보다 위상각이 / 2 rad 일 때, 
그 손실이 커지는 것을 확인할 수 있다. 위상각 0 rad 일 때, 캐패시터 손실이 
순환 전류 직류 제어(k=0)의 경우에는 4.13 kW, 단상 전력 보상(k=1)의 경우에
는 3.16 kW로 감소한다. 또한 위상각이 / 2 rad 일 때, 캐패시터 손실이 순환 
전류 직류 제어의 경우에는 6.06 kW, 단상 전력 보상의 경우에는 5.09 kW로 감
소한다. 하지만 필름 캐패시터의 사용으로 인해 캐패시터 손실은 도통 손실이















한 편, 게이트 드라이버의 손실은 스위칭 주파수에 비례하므로 위상각 또는 
전류의 크기에 무관하다. 손실 분석을 위해 사용된 WESTCODE 사의 4500V 
2400A 급 IGBT, T2400GB45E 의 게이트 전하량은 18 C 이다 [123]. 여기에 
게이트 전압, GEV 를 15 V라 가정하면 전체 게이트 캐패시턴스, gateC 는 1.2 
F 이다. 게이트 드라이버 입력 대비 출력 효율을 70 %로 가정하면 (6.24)를 
이용하여 그림 6.12와 같이 한 암의 스위칭 주파수에 대한 게이트 드라이버의 
손실을 구할 수 있다.  
 
 
그림 6.12 평균 스위칭 주파수에 대한 한 암의 게이트 드라이버 손실. 
 
위상각이 0 rad 일 때, 도통 손실, 스위칭 손실, 캐패시터 손실 및 게이트 드



















그림 6.13 평균 스위칭 주파수에 대한 손실 전력(위상각 0 rad). 
(a) 순환 전류 직류 제어, (b) 단상 전력 보상 


















그림 6.13에서 확인할 수 있듯이, 모든 손실 중 가장 큰 손실은 스위칭 손실
과 도통 손실이다. 이 때, 게이트 드라이버 손실은 수백 W 이하이므로 무시할 
수 있으며, 캐패시터 손실 또한 낮은 등가 직렬 저항으로 인해 수 kW 이하이
므로 도통 손실 및 스위칭 손실과 비교할 때 무시할 수 있다. 한편, 도통 손실
은 스위칭 주파수에 대해 일정하며 그림 6.13 (a) 와 그림 6.13 (b) 를 비교할 
때, 2고조파 순환 전류 주입에 따른 도통 손실 감소 효과는 미미하다. 따라서, 
MMC 시스템의 고효율의 운전을 위해서는 스위칭 손실 감소가 필수적이며, 
이를 위해서는 스위칭 주파수를 감소시켜야 한다. 그림 6.13 에서 볼 수 있듯
이, 스위칭 주파수 저감 운전을 수행할 경우 그 스위칭 손실이 오히려 도통 
손실 보다 작아지는 구간이 존재하게 된다. 순환 전류를 직류로 제어할 때, 스
위칭 손실이 도통 손실 247.89 kW과 같아지는 지점의 평균 스위칭 주파수는 
169 Hz 이며, 2고조파 순환 전류를 주입할 때, 스위칭 손실이 도통 손실 246.8 
kW과 같아지는 지점의 평균 스위칭 주파수는 158 Hz이다. 이는 2고조파 순환 
전류 주입 시에도 순환 전류 직류 제어 시와 거의 동일한 손실로 운전이 가능
함을 뜻하는 데, 이를 명확히 하기 위해 순환 전류 직류 제어 시와 2고조파 





그림 6.14 2고조파 순환 전류 주입 유무에 따른 전체 손실 전력 비교. 
 
그림 6.14에서 보는 것과 같이 평균 스위칭 주파수가 420 Hz 이하일 때는 
순환 전류 직류 제어 시와 2고조파 순환 전류 주입 시, 전체 손실 전력이 거
의 동일함을 확인할 수 있다. 즉, 2고조파 순환 전류 주입 시, 셀 캐패시터의 
전압 맥동 저감과 동시에 순환 전류 직류 제어 시와 거의 유사한 효율로 
MMC 시스템의 운전이 가능하다는 것을 알 수 있다. 이에 대한 자세한 분석
은 6.3절에서 이루어진다. 
 
6.3 MMC의 동작 스위칭 주파수 및 셀 캐패시터 용량 선정 
6.2 절에서 계산한 한 암의 전체 손실을 이용하여 모의한 400 MVA 시스템










의 효율로 환산한 후, 순환 전류 직류 제어 시 위상각에 따른 효율 대비 셀 
캐패시터의 최대 전압 변동량을 도시하였다.  










.         (6.28) 
여기서, ratedP 는 컨버터의 정격 출력 400 MW를 뜻하며, lossP 는 6.2절에서 계
산한 전체 손실을 뜻한다. MMC 시스템은 6개의 암으로 구성되므로 계산 상에
는 6을 곱하여 한 컨버터의 전체 손실을 구하였다. 이러한 효율은 전체 전력 
송전 시의 효율이 아닌, 즉, 교류 계통 변압기 및 직류 송전선에서의 손실을 
반영하지 않은 MMC 컨버터 한 단(stage) 만의 효율을 의미한다. 
 
 
그림 6.15 순환 전류 직류 제어 시, 전체 효율 대비 최대 전압 변동량. 
 
















그림 6.15는 순환 전류 직류 제어 시, 효율 대비 최대 전압 변동량을 도시한 
것이다. 위상각이 / 2  rad 일 때의 레그 평균 전압이 0 rad 일 때와 동일하게 
제어되고 있다고 가정하면, 그 최대 전압이 가장 큰 값을 가지게 되므로 비록 
특수한 운전 영역, 역률 0 제어, 일지라도 이에 맞추어 셀 캐패시터의 용량이 
결정된다. 위상각이 / 2  rad 일 때, 효율 98%인 점에서 셀 캐패시터의 최대 
전압 변동량이 수렴하며, 이 때의 최대 전압 변동량은 256 V, 즉 셀 캐패시터
의 최대 전압은 2456 V 이다. 즉, 최대 허용 맥동 전압이 기준 전압의 약 11.6 %
일 때, 현재 설계된 셀 캐패시턴스 4.5 mF이 사용 가능하다는 것을 보여준다. 
한편, 동일한 최대 전압 변동량을 가정할 때, 순환 전류 직류 제어 시, 위상각
이 0 rad 일 때는 99.3 % 의 효율로 운전할 수 있다. 이를 바탕으로 할 때, 각 
운전점에서의 평균 스위칭 주파수는 위상각이 0 rad 일 때, 138 Hz이며 위상각
이 / 2  rad 일 때, 715 Hz이어야 한다. 
2고조파 순환 전류 주입 시, 위상각에 따른 효율 대비 셀 캐패시터의 최대 




그림 6.16 2고조파 순환 전류 주입 시, 전체 효율 대비 최대 전압 변동량. 
 
마찬가지로 셀 캐패시터 전압 맥동을 최대 11.6 %, 256 V까지 허용한다고 보
았을 경우, 2고조파 순환 전류 주입 방법을 사용한다면 위상각이 / 2  rad 일 
때, 효율 99.3 %까지 운전이 가능하며 이 때의 평균 스위칭 주파수는 138 Hz이
다. 또한, 위상각이 0 rad 일 때는 평균 스위칭 주파수 95 Hz 의 99.42 % 의 효
율로 운전할 수 있다. 하지만 만약 최대 전압을 순환 전류를 직류로 제어할 
때와 동일하게 위상각이 / 2  rad 일 때를 기준으로 적용한다고 가정한다면, 
셀 캐패시터의 최대 전압 변동량을 171 V로 감소시킬 수 있다. 이와 같이 최
대 전압 변동량을 171 V로 가정하면, 그림 6.16 에서 볼 수 있듯이 위상각이 
/ 2  rad 일 때는 평균 스위칭 주파수 686 Hz로 효율 98 %까지 운전이 가능하
















며 위상각이 0 rad 일 때는 평균 스위칭 주파수 163 Hz로 효율 99.25 %까지 운
전이 가능하다. 즉, 순환 전류 직류 제어 시와 유사한 효율을 갖는 운전을 하
며, 셀 캐패시터 용량을 33 %, 3 mF까지 절감할 수 있다는 것을 확인할 수 있
다.  
셀 캐패시터 용량을 33 %로 줄인다면, 전체적으로 셀 캐패시터 전압이 상승
하므로 이에 대한 스위칭 손실을 살펴보기 위해 6.2 절과 같은 과정으로 2고
조파 순환 전류 주입을 한 후, 그 전도 손실과 스위칭 손실을 구하였다. 이를 
다시 효율에 대한 최대 전압 변동량으로 나타내면 그림 6.17과 같다. 
 
 
그림 6.17 2고조파 순환 전류 주입 시, 전체 효율 대비 최대 전압 변동량. 
 
 


















셀 캐패시터 용량이 3 mF 인 상태에서 셀 캐패시터 전압 맥동을 최대 
11.6 %, 256 V까지 허용한다고 보았을 경우, 2고조파 순환 전류 주입 방법을 사
용한다면 위상각이 / 2  rad 일 때, 효율 98 %까지 운전이 가능하며 이 때의 
평균 스위칭 주파수는 696 Hz이다. 또한, 위상각이 0 rad 일 때는 평균 스위칭 
주파수 164 Hz 의 99.25 % 의 효율로 운전할 수 있다. 즉, 2고조파 순환 전류를 
주입할 경우, 33 %의 감소된 셀 캐패시터 용량으로 순환 전류를 직류로 제어
하는 경우의 효율보다 0.05 % 감소된, 유사한 효율의 운전이 가능하다는 것을 
보여준다. 
한 편, 4.2.2 절에서 언급한 2고조파 순환 전류 주입 방법과 차등 옵셋 값을 
적용할 경우, 셀 캐패시터의 최대 전압을 저감할 수 있다. 그림 6.18에 차등 
옵셋 값을 적용 시, 전체 효율과 셀 캐패시터의 최대 전압 변동량을 도시하였





그림 6.18 2고조파 순환 전류 주입 시, 차등 옵셋 값 적용 유무에 따른 전체 
효율 대비 최대 전압 변동량. 
 
그림 6.18에서 볼 수 있듯이, 위상각 0 rad 일 때, 평균 스위칭 주파수 130 
Hz에서 운전 가능하며 그 때의 효율은 99.28 %이다. 하지만 위상각 / 2 을 기
준으로 그 전압 맥동 허용량이 정해지고, 그 스위칭 손실의 감소 정도는 미미
하므로 제안한 방법은 효율 측면에서 그다지 유리한 방법이라고 할 수 없다.  
본 논문에서는 최악 조건을 최대 전압 변조 지수인 0.8, 위상각 / 2  rad, 
정격 전류 운전 시로 가정하였다. 셀 캐패시터 전압 맥동 허용량을 약 10 %로 
설정하였을 때 2고조파 순환 전류 주입 시 기존 순환 전류 직류 제어 시와 유
사한 효율에서 운전하면서 그 셀 캐패시터 용량을 33 % 저감할 수 있음을 보
 











였다. 또한 최악 조건 시, 최대 전압을 기준으로 각각의 평균 스위칭 주파수롤 
선정하였다. 정확한 셀 캐패시터 용량 및 스위칭 주파수 선정을 위해서는 연
결되는 계통의 요구 사항을 반영한 최악 조건으로 설정해야 하며, 본 논문에
서 제안한 방법에 따라 해당 최악 조건을 적용할 경우, 손 쉽게 최적의 스위



























제 7 장 결론 및 향후 과제 
 
신재생 에너지의 수요 증가로 인한 발전 단지의 대형화와 국가 간 계통 연
계 등을 위해 대용량의 전력을 안정적이고 지속적으로 공급할 수 있는 고압 
전송 시스템이 필수적이다. 그 중, HVDC 시스템은 지중매설 혹은 해저 송전 
케이블의 장거리화로 인한 HVAC 시스템의 단점을 보완하기 위해 활발히 연
구되었던 주제이다. 이러한 HVDC 시스템을 구현하기 위해서 전류원 컨버터
가 수십 년간 설치되고 이용되었지만 특수 변압기의 사용 및 타려식 컨버터의 
단점으로 인해 자려식 전압원 컨버터를 이용한 VSC-HVDC 시스템의 개발이 
이루어졌다. VSC-HVDC 의 적용을 위해 시스템의 여유율 확보 및 확장성을 
용이하게 하여 그 경제성 및 동작의 연속성을 보장하는 모듈화 구조에 대한 
연구가 진행되었고 그 중 모듈형 멀티레벨 컨버터는 이러한 모듈화 구조를 극
대화시킨 시스템으로 현재 주요 제조사에 의해 상용화되어 실제 적용되고 있
다. 본 논문은 모듈형 멀티레벨 컨버터의 HVDC 시스템의 경제성을 극대화하
기 위한 스위칭 주파수 저감 방법과 스위칭 주파수를 저감함에 따라 생기는 
전압 합성 오차 발생 및 캐패시터 전압 맥동 증가 문제를 해결하기 위한 논문
이다. 본 장에서는 논문의 연구 결과와 향후 과제에 대해 기술한다. 
 
7.1 연구 결과 




(1) 모듈형 멀티레벨 컨버터의 구조 분석 및 모델링 
 
본 논문에서는 모듈형 멀티레벨 컨버터의 구조를 분석하고 모델링을 통하여 
올바른 전압 지령 생성 방법에 관해 기술하였다. 모듈형 멀티레벨 컨버터는 
한 암 당 직렬 연결된 N개의 셀로 구성되며 각 상에 2개의 암이 연결되어 있
는 구조이다. 셀은 2개의 출력단을 갖고 있으며 단극 전압, 혹은 양극 전압을 
출력할 수 있는 구성을 가진다. 단극 출력 전압 구성을 갖는 셀의 가장 기본
적인 회로는 하프 브릿지 회로이며 양극 출력 전압을 갖는 셀의 가장 기본적
인 회로는 풀 브릿지 회로이다. 손실 및 비용, 초기 충전 측면에서 하프 브릿
지 회로로 구성된 셀이 일반적으로 사용되며, 직류단 사고 시 유연한 대처를 
위해 풀 브릿지 회로로 구성된 셀을 이용하는 제품도 존재한다. 본 논문에서
는 이러한 모듈형 멀티레벨 컨버터의 일반화된 회로에 대해 기술하였고 모듈
형 멀티레벨 컨버터의 순환 전류, 암 전류, 암 공통 전압, 극 전압을 이용하여 
모듈형 멀티레벨 컨버터를 모델링을 하였다. 또한 이러한 모델링을 통해 상전
류 제어를 위한 극 전압 생성 방법, 순환 전류를 제어하기 위한 암 공통 전압 
생성 방법에 대해 기술하였고 극 전압과 암 공통 전압의 중첩을 이용한 암 전
압 지령 생성 방법에 대해 기술하였다. 
 
(2) 모듈형 멀티레벨 컨버터의 제어 방법 
 
모듈형 멀티레벨 컨버터는 직렬 연결된 셀로 구성되는 분리된 전압원 형태
를 갖고 있다. 해당 셀의 캐패시터는 전압을 일정하게 유지하기 위한 별도의 
다른 독립적인 전류원을 갖고 있지 않기 때문에 셀 캐패시터 전압 유지를 위
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한 제어가 필수적이다. 이를 위해 상 하단 암의 평균 전력 맥동을 분석하여 
전압 균형 제어 방법을 기술하고 전압 변조 방법에 따른 개별 셀 캐패시터 전
압 균형 방법에 대해 논의하였다. 또한 셀 캐패시터 전압 맥동을 저감하기 위
해 사용되는 2고조파 순환 전류 주입 방법과 영상분 전압을 이용한 방법을 기
술하였고 HVDC 시스템 적용을 위해서는 2고조파 순환 전류 주입 방법이 유
효함을 보였다. 
 
(3) 모듈형 멀티레벨 컨버터의 스위칭 주파수 저감 방법 및 전압 합성 방법 
 
모듈형 멀티레벨 컨버터는 직류단 전압에 비례하여 셀의 수가 증가하기 때
문에 HVDC 시스템에 적용될 경우, 그 셀의 수가 수 백 개 이상이다. 따라서, 
HVDC 시스템의 운전 효율을 높이기 위해서 모듈형 멀티레벨 컨버터의 평균 
스위칭 주파수를 낮추는 전압 변조 방법이 필수적으로 요구된다. 이를 위한 
계단파 변조 방법에 관해 기술하였고, 그 중 근사 계단 변조 방법을 본 논문
에서 사용하였다. 한편, 샘플링 주파수에 따라 근사 계단 변조 방법을 사용하
여도 스위칭 주파수는 셀 캐패시터 용량에 반비례하고 암 전류 크기에 비례한
다는 것을 보였다. 이를 이용하여 본 논문에서는 스위칭 주파수 저감을 위해 
근사 계단 변조 방법과 더불어 셀 캐패시터의 가상 전압을 이용한 정렬 방법
을 제안하였고 이를 일반화시켰다. 이렇게 제안된 방법을 이용할 경우, 여러 
가지 스위칭 주파수 저감 방법이 응용될 수 있는 데, 본 논문에서는 그 중 옵
셋 전압 값을 이용한 스위칭 주파수 저감 방법을 사용하였다. 개별 셀 통류율
의 합, 즉 온/오프 상태 셀의 개수를 구하기 위해서는 기존의 경우, 직류단 전
압, 셀 캐패시터 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법을 사용한다. 하지만 직류
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단 전압을 사용할 경우, 상전압 지령과 출력 상전압 사이에 기본파의 전압 오
차가 존재하고 암 공통 전압 지령과 출력 공통 전압 사이에 2고조파의 전압 
오차가 생기게 된다는 것을 수식을 통해 분석하였다. 또한, 스위칭 주파수가 
낮아질수록 개별 셀의 캐패시터 전압 맥동은 커지게 되므로 셀 캐패시터 평균 
전압과 개별 셀 캐패시터 전압간의 격차가 커지게 된다. 따라서 셀 캐패시터 
평균 전압을 이용한 전압 합성 방법의 경우, 이러한 순시적인 오차가 생기게 
되며, 오차는 셀의 개수, 셀 캐패시터의 전압, 암 전류의 크기가 증가할수록 
커지게 되므로 스위칭 주파수가 낮은 HVDC 시스템에 적용하기에는 적합하지 
않다. 본 논문에서는 이를 해결하기 위해 개별 셀 통류율의 합을 계산하지 않
고 개별 셀 캐패시터 전압 정보를 이용한 전압 합성 방법을 제안하였다. 이는 
직류단 전압을 이용한 전압 합성 방법과 유사한 구현 난이도를 갖고 있으며, 
셀 평균 전압을 이용한 전압 합성 방법에 비해서는 그 구현이 더 용이하다는 
것을 순서도를 통해 보였다. 이상적인 경우, 제안 방법의 최대 합성 오차는 근
사 계단 변조 방법의 경우, 셀 캐패시터 전압의 절반이 되고 레벨 천이 PWM 
방법의 경우에는 합성 오차가 존재하지 않는다. 즉, 다른 두 가지의 전압 합성 
방법이 스위칭 주파수에 영향을 크게 받는 것과 달리 본 논문에서 제안한 전
압 합성 방법은 스위칭 주파수에 무관하게 전압을 합성할 수 있다. 이를 검증
하기 위해 암 당 셀의 개수가 220개인 HVDC 시스템을 모의하여 결과를 분석
하였고, 암 당 셀의 개수가 6개인 실제 실험 장치를 이용하여 실험적으로도 
검증하였다. 
 




스위칭 주파수가 감소할수록 개별 셀 전압 맥동이 증가하기 때문에 셀 캐패
시터의 용량은 증가되어야 하므로, 전체적인 초기 구성 비용이 증가하게 된다. 
본 논문에서는 이와 같은 문제를 해결하기 위해 별도의 2고조파 순환 전류 주
입을 제안하였다. 이를 통해 셀 캐패시터의 최대 전압이 스위칭 주파수가 낮
은 구간에서도 감소함을 분석을 통해 보였고, 모의 실험과 실험을 통해 검증
하였다. 이러한 2고조파 순환 전류 주입 시의 손실 분석을 통해 그 전도 손실
과 스위칭 손실이 순환 전류를 직류로 제어할 때와 비교할 때, 그 손실 증가
량이 미미함을 보였다. 이러한 손실 분석을 통해 모의 HVDC 시스템의 스위
칭 주파수 및 셀 캐패시터 용량을 선정하였다. 이를 통해 모의 HVDC 시스템
에서 2고조파 순환 전류를 주입할 경우, 33%의 감소된 셀 캐패시터 용량으로 
순환 전류를 직류로 제어할 때보다 0.05 % 감소된, 유사한 효율의 운전이 가
능함을 보였다. 
 
7.2 향후 과제 
모듈형 멀티레벨 컨버터를 HVDC 시스템에 적용하기 위해선 다음과 같은 
연구가 더 추가되어 진행되어야 한다 
 
(1) 스위칭 주파수에 대한 셀 캐패시터 전압 맥동 분석 
 
본 논문에서는 스위칭 주파수에 대한 셀 캐패시터 전압 맥동을 수치 해석 
프로그램을 이용하여 구하였고 스위칭 주파수가 낮아질수록 그 전압 맥동이 
 
262
비선형, 비규칙적인 특성을 보이게 되는 것을 확인할 수 있었다. 스위칭 주파
수에 대한 셀 캐패시터 전압 맥동을 선형적인 수식으로 근사화할 수 있다면, 
셀 캐패시터 전압 맥동을 최소화할 수 있는 최적의 스위칭 주파수 저감 방법
에 대한 근거를 확립할 수 있고, 각 운전점에 최적화된 스위칭 주파수를 이용
할 수 있을 것이라고 예상된다. 
 
(2) 암 인덕터 선정 
 
암 인덕터는 직류단 사고 시를 고려하여 설계되며 그 용량은 보통 10% 이
상이다. 하지만 이에 대한 연구는 거의 전무하며 실질적으로 암 인덕터 선정
을 위해서는 많은 연구가 선행되어야 한다. 암 인덕터 단독으로 직류단 사고 
시 단락 전류를 억제하기는 거의 불가능하며 정확한 암 인덕터 선정을 위해서
는 다른 회로의 동작을 고려한 복합적인 설계가 되어야 한다. 이러한 암 인덕
터 설계 지침은 실질적으로 HVDC 시스템 적용을 위해 매우 유용하리라고 생
각된다. 
 
(3) 암 간 불평형 문제 
 
본 논문에서는 암 인덕터를 포함한 암의 등가 저항과 등가 인덕턴스가 동일
하다는 가정하에 전압 지령을 생성하였다. 본 논문에서 제안한 전압 합성 방
법은 각 암 전압 지령을 정확하게 출력할 수 있지만, 만약 암 간 임피던스 불
평형이 존재한다면 실제 계통 쪽에 인가되는 극 전압이나 순환 전류를 생성하
는 암 공통 전압에 오차가 생길 수 있다. 이러한 오차 또한 제어 동특성 및 
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전류 추종 성능에 영향을 미치고 전류에 의도치 않은 고조파를 야기시킬 수 
있으므로, 암 간 불평형을 고려한 전압 지령 생성 방법에 대한 연구가 필요하
다. 
 
(4) 각종 사고 시 시스템 보호에 대한 연구 
 
실제 모듈형 멀티레벨 컨버터를 HVDC 시스템으로 사용하기 위해서는 여러 
가지 사고 상황에 대한 대처가 필요하다. 특히, 가장 최악의 사고인 직류단 단
락 사고 시 모듈형 멀티레벨 컨버터의 동작 방법에 따라 암 인덕터, 셀 캐패
시터 용량 등이 영향을 받게 되므로 본 논문에서 제안한 셀 캐패시터 용량 선
정 방법의 의미가 없을 수 있다. 정확한 직류단 단락 사고 시 대처를 위해서
는 실제 직류단에 연결된 동적 제동(dynamic brake) 저항이나 기타 차단 시스
템과 모듈형 멀티레벨 컨버터의 연계에 관한 연구가 필요할 것이라 생각된다. 
또한, VSC-HVDC 시스템은 대형화된 신재생 에너지 발전 단지로부터 대용량
의 전력을 안정적이고 지속적으로 공급할 수 있어야 하므로 각종 계통 사고 
시, FRT(Fault Ride Through)의 요구를 만족시켜야 한다. 하지만, MMC의 스위칭 
주파수를 감소시킬 경우, 셀 캐패시터 전압 맥동이 증가하게 된다. 이는 계통 
사고 시, 정상 상태와 동일한 스위칭 주파수로 운전할 경우, 셀 캐패시터 전압
이 증가하게 되므로 스위칭 소자의 전압 정격을 만족시키기 어려움을 의미한
다. 따라서 계통 사고 시, FRT를 고려한 셀 캐패시터의 용량 선정 및 적정 스
위칭 주파수 선정에 관한 연구가 필요하다. 
 




MMC 시스템은 셀 고장 시 시스템의 연속적인 운전을 위해 셀의 여유분이 
존재한다. 하지만 셀의 여유분은 전체 MMC 시스템의 초기 구성 비용을 증가
시키는 원인이 되므로 여유분 선정을 위한 연구가 필요하다. 한편, 모든 암에
서 여유분 이상의 셀 고장 시 연속적인 운전이 불가능하지만 일부 암에서 여
유분 이상의 셀 고장 시 MMC 출력 전압의 중성점을 움직이는 방법을 통해 
연속적인 운전이 가능할 것이라고 예상된다. 즉, 정상 상태와 동일한 선간 전
압을 합성할 경우 운전이 가능해지므로 이를 고려한 연구 또한 필요하다. 셀 
고장을 진단하기 위해서는 영구적인 고장과 일시적인 동작 불가에 대한 판단
이 필요하다. 일시적인 동작 불가인 셀은 빠른 운전 복귀를 통해 여유율 감소
의 원인이 되지 않지만, 영구적인 고장은 우회되어 차단되므로 여유율 감소의 
원인이된다. 따라서, 일시적인 동작 불가 상태인 셀을 영구적인 고장으로 판단
할 경우, 셀의 여유율을 감소시키는 원인이 되므로 셀의 정확한 고장 진단 처
리 과정이 필요하다. 이를 위해서는 셀 캐패시터로 사용되는 필름 캐패시터의 
노화 및 열화 진단, 스위칭 소자의 고장 여부에 대한 진단 등이 필요할 것으
로 예상된다. 
 
(6) 샘플링 주파수를 고려한 MMC의 제어 시스템 설계 
 
전압 정렬 방법을 이용하여 개별 셀 캐패시터 전압을 균형 제어할 경우, 그 
샘플링 주파수가 증가할수록 셀 캐패시터의 전압 맥동이 감소한다. 하지만, 실
제 HVDC 시스템 적용을 위한 MMC 는 암 당 수백 개, 전체 수천 개의 셀을 
갖고 있으므로 ADC(Analog to Digital Converter)의 변환 지연(delay) 및 통신 시 
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데이터 증가로 인해 단독 제어 시스템이 모든 전압을 동시에 측정하기는 거의 
불가능하다. 이러한 지연 및 통신 속도는 샘플링 주파수의 제한을 의미하므로 
이에 대한 연구가 필요하다. 단독 제어 시스템으로 전체 MMC 시스템을 제어
하기 위해서는 매우 빠른 통신 속도 또는 제한된 개수의 셀 캐패시터 전압 측
정과 추가의 전압 추정기가 필요할 것이라고 예상된다. 또한 MMC의 제어 시
스템이 단독 제어 시스템이 아닌 상위 제어와 하위 제어 시스템으로 구성된다
고 가정하면 각 제어 시스템의 동기화가 필수적이라 예상되며 상 하위 제어 
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This paper describes a switching frequency reduction method for the application of the 
MMC in HVDC systems. Because of modularity of the MMC, it has several advantages 
such as cost effectiveness and fault tolerant features, which is critical to HVDC 
transmission. Major electric manufacturers in the world have already commercialized 
MMC and applied it in several HVDC transmission lines. As the number of cell in a 
MMC increases in proportion to the DC-link voltage, the reduction of the average 
switching frequency of each cell is critical to enhance the operating efficiency of MMC. 
In this thesis, a novel voltage synthesis method is proposed based on the voltage of the 
individual cell capacitors. As the average switching frequency of MMC is getting reduced 
for the higher operating efficiency, the voltage ripple of each cell capacitor is getting 
larger. To overcome this problem, a voltage synthesis method which is not influenced by 
the switching frequency has been proposed and discussed. 
To reduce the voltage ripple of the cell capacitor, larger capacitance of the cell 
capacitor is usually used at higher material cost. To lessen this issue, additional 2nd order 
harmonic circulating current injection method is suggested in this thesis. 
In addition, the conduction and the switching losses of MMC have been analytically 
derived. Through the loss analysis, the efficiency of the MMC can be calculated and the 
switching frequency and the capacitance of the cell capacitor optimized. Moreover, it is 
identified that the 2nd order harmonic circulating current injection does not incur severe 
additional losses. The 2nd order harmonic circulation current injection is found to lead to 
the reduction of the cell capacitance by 33% compared to the conventional method with 
efficiency degradation of 0.05 %. 
To validate the effectiveness of the proposed methods, the 400 MVA MMC system at 
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400kV HVDC link consisted with 220 cells/arm has been simulated. For the experimental 
proof, a reduced scale version of MMC consisted with 6 cell/arm has been implemented. 
With the scaled version, the proposed switching frequency reduction method, voltage 
synthesis method and the 2nd order harmonic circulating current injection method have 
been verified by the experimental results. 
 
 
 
 
 
 
